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Este trabalho apresenta o estudo de retificadores unidirecionais com
alto fator de poteˆncia, monofa´sicos e trifa´sicos, multin´ıveis com ce´lula
de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados. A utilizac¸a˜o de um transformador
de multi-interfase conectado a diversas pernas de semicondutores per-
mite a divisa˜o dos esforc¸os de corrente, multiplicac¸a˜o da frequeˆncia e
gerac¸a˜o de mu´ltiplos n´ıveis de tensa˜o na entrada e corrente de sa´ıda
do conversor. As perdas nos semicondutores e os elementos passivos
podem ser enta˜o reduzidos, permitindo a obtenc¸a˜o de alto rendimento,
elevada densidade de poteˆncia, sendo tambe´m indicados para aplicac¸o˜es
de alta poteˆncia. A complexidade do sistema de modulac¸a˜o, nu´mero
de componentes e confecc¸a˜o dos elementos magne´ticos sa˜o as principais
desvantagens da topologia proposta. O estudo e´ conduzido de forma
generalizada, com o objetivo de avaliar o impacto do nu´mero de per-
nas de semicondutores em diversos aspectos operacionais do conversor.
Questo˜es de modelagem, controle, modulac¸a˜o e implementac¸a˜o pra´tica
sa˜o abordadas, onde uma arquitetura modular baseada em blocos de
construc¸a˜o e´ proposta como alternativa para a complexidade pro´pria da
estrutura. O trabalho e´ suportado por diversas simulac¸o˜es nume´ricas e
por treˆs proto´tipos constru´ıdos em laborato´rio, a saber: um conversor
monofa´sico de 1,5 kW com duas pernas de semicondutores; um conver-
sor monofa´sico de 2,5 kW com quatro pernas de semicondutores; e um
conversor trifa´sico de 7,5 kW com quatro pernas de semicondutores.
Palavras-chave: Retificadores, alto fator de poteˆncia, ce´lula de co-
mutac¸a˜o de mu´ltiplos estados, alto rendimento.

ABSTRACT
This work analyzes single and three-phase unidirectional high power
factor multistate switching cells-based multilevel rectifiers (MLMSR).
The use of a multi-interphase transformer, with its windings connected
to several semiconductor legs produces relatively well balanced current
distribuition among the semiconductors, frequency multiplication and
generation of multiple levels at the input voltage and output current
of the converter. The semiconductor and passive component losses are
reduced, and thus high efficiency and high power density are obtained.
From the current sharing among the devices, such converters are appro-
priate for high power applications. A generalized analysis is presented,
in order to evaluate the impact of the number of semicondutor legs in
various operational aspects of the converter. The main issues related to
static and dynamic modeling, control, modulation and practical imple-
mentation are considered for both, single- and three-phase, structures.
Special attention is given to carrier-based modulation strategies to im-
prove the performance of the three-phase rectifiers. Finally, a modular
approach according to the power electronics building blocks concept is
proposed as a viable solution to overcome the practical implemetation
complextity of such rectifiers. The work is supported by several nume-
rical simulations and by the analysis of three lab prototypes, namely: a
1.5 kW two legs single-phase MLMSR; a 2.5 kW four legs single-phase
MLMSR; and a 7.5 kW four legs three-phase MLMSR.
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VS,0 Coeficiente da equac¸a˜o de perdas em conduc¸a˜o dos inter-
ruptores
vsa,j Tensa˜o entre o polo da chave j e ponto 0 (fase a)
vsb,j Tensa˜o entre o polo da chave j e ponto 0 (fase b)
vsc,j Tensa˜o entre o polo da chave j e ponto 0 (fase c)
vα Tensa˜o α de alimentac¸a˜o (coordenadas αβ)
vβ Tensa˜o β de alimentac¸a˜o (coordenadas αβ)
vW,j Tensa˜o em cada enrolamento Wj
wi Energia na entrada do conversor
Wj Enrolamentos do transformador (j=1,2,..,N)
w0 Energia na sa´ıda do conversor
wsw Energia de comutac¸a˜o
xdm Varia´vel de modo diferencial
xcm Varia´vel de modo comum
γ Faixa de operac¸a˜o conversor
γmin Menor faixa de operac¸a˜o do conversor
∆iin Ondulac¸a˜o da corrente de entrada
∆tx Espac¸o de tempo utilizado para a determinac¸a˜o da on-
dulac¸a˜o de corrente
∆iin Ondulac¸a˜o parametrizada da corrente de entrada
∆iin,max Ma´xima ondulac¸a˜o parametrizada da corrente de entrada
δvmp Ondulac¸a˜o da tensa˜o de sa´ıda no ponto me´dio
δvop Ondulac¸a˜o da tensa˜o de sa´ıda no grupo positivo
δvon Ondulac¸a˜o da tensa˜o de sa´ıda no grupo negativo
η Rendimento
θ Fase instantaˆnea (θ = ωgt)
θj Aˆngulo de fase da mudanc¸a das faixas de operac¸a˜o
ωg Frequeˆncia angular da rede ele´trica de alimentac¸a˜o
φ Aˆngulo de fase entre Vˆg e Vˆin
MODIFICADORES
xˆ Valor de pico da grandeza x
X¯ Valor me´dio da grandeza X
〈x〉 Valor me´dio quase instantaˆneo da varia´vel x
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1 INTRODUC¸A˜O
O se´culo XX foi cena´rio de diversos eventos, sendo as inova-
c¸o˜es tecnolo´gicas uma das principais marcas de tal per´ıodo. Particular-
mente, a Eletroˆnica de Poteˆncia surgiu e passou a ser empregada, entre
outros fins, como um meio eficiente para o processamento da energia
ele´trica. Tornou-se um importante elo do desenvolvimento dos pro-
cessos industriais automatizados, da flexibilidade na gerac¸a˜o e trans-
missa˜o de energia ele´trica, e entre tantos outros lugares e nichos de
aplicac¸a˜o, em aˆmbito residencial. A evoluc¸a˜o cont´ınua e crescente foi
naturalmente acompanhada e amparada pelo ra´pido desenvolvimento
e aprimoramento dos dispositivos semicondutores, proposic¸a˜o de novas
topologias e te´cnicas de controle, desenvolvimento de circuitos integra-
dos, componentes passivos, sensores entre outros.
Da soluc¸a˜o aos efeitos colaterais. Concomitantemente a tal evo-
luc¸a˜o, um enorme esforc¸o acadeˆmico e tecnolo´gico teve de ser despen-
dido para solucionar problemas advindos da pro´pria eletroˆnica de po-
teˆncia. Os inconvenientes da gerac¸a˜o e circulac¸a˜o de correntes harmoˆni-
cas no sistema ele´trico, bem como de compatibilidade eletromagne´tica,
culminaram na elaborac¸a˜o de normas e recomendac¸o˜es (IEEE, 1992;
IEC, 1995) que passaram a nortear o desenvolvimento de diversos equi-
pamentos eletroˆnicos. Anos de pesquisa trouxeram a` tona uma grande
quantidade de topologias e estrate´gias de controle, ao mesmo tempo
que consagraram poucas destas. Com nota´vel lateˆncia, as escolhidas
foram e sa˜o aplicadas em produtos comerciais e soluc¸o˜es espec´ıficas.
Neste cena´rio, a questa˜o que surge e´, o que mais pode ser feito
frente a`s de´cadas de pesquisa e desenvolvimento tecnolo´gico?
O mundo atual vem experimentando constantemente situac¸o˜es
naturais catastro´ficas, consequeˆncias o´bvias do descaso com o meio am-
biente. Organizac¸o˜es governamentais e na˜o governamentais trabalham
ha´ muitos anos para uma maior conscientizac¸a˜o mundial, buscando po-
l´ıticas e soluc¸o˜es para os, entre outros, bem conhecidos problemas do
aquecimento global. Em outra ma˜o, os riscos da escassez energe´tica,
perfeitamente previs´ıveis quando uma considera´vel parcela da energia
consumida prove´m de fonte na˜o renova´vel (IEA, 2007), ameac¸am o de-
senvolvimento econoˆmico mundial. Felizmente, as preocupac¸o˜es com o
meio ambiente e com a escassez das fontes de energia veˆm impulsio-
nando um crescimento considera´vel do estudo e utilizac¸a˜o de energias
renova´veis. Entretanto, a busca pelo desenvolvimento sustenta´vel na˜o
pode se calcar somente na produc¸a˜o de energia limpa e renova´vel, mas
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tambe´m na maximizac¸a˜o da eficieˆncia energe´tica dos processos. De
nada adianta produzir energia limpa quando uma considera´vel parcela
desta e´ simplesmente desperdic¸ada na forma de calor. Na˜o obstante,
o custo da energia despendida de forma direta ou indireta e´ fator de
me´rito em um mundo capitalista.
Os conversores CA-CC, mais comumente conhecidos como reti-
ficadores, constituem o esta´gio de entrada de diversos equipamentos
presentes em diferentes ambientes (industrial, comercial, aeroespacial,
residencial, etc.). Ainda que existam diversas topologias que perfa-
c¸am a conversa˜o CA-CC, observa-se cada vez mais o emprego daquelas
que possibilitam que a estrutura opere com elevado fator de poteˆncia,
principalmente em func¸a˜o das restric¸o˜es impostas pelas normas regula-
mentadoras de qualidade de energia ele´trica. Naturalmente, a escolha
de uma ou outra topologia esta´ diretamente relacionada a` aplicac¸a˜o, e
neste contexto se destacam as topologias elevadoras (boost) unidireci-
onais, largamente empregadas em substituic¸a˜o aos retificadores a` dio-
dos, por propiciar alto fator de poteˆncia, regulac¸a˜o da tensa˜o de sa´ıda
e baixo conteu´do harmoˆnico das correntes drenadas da rede ele´trica
(SINGH et al., 2003, 2004). Assim, o presente estudo sera´ restringido,
a partir de enta˜o, aos retificadores elevadores com correc¸a˜o do fator
de poteˆncia (retificadores PFC) monofa´sicos e trifa´sicos unidirecionais.
Os retificadores PFC sa˜o realidade absoluta atualmente, com topolo-
gias, te´cnicas de controle e circuitos dedicados integrados e consagrados
para a realizac¸a˜o de tal func¸a˜o em sua forma e aplicac¸o˜es elementares.
Entretanto, para algumas aplicac¸o˜es espec´ıficas, observa-se que ainda
existem lacunas que precisam ser preenchidas.
As novas gerac¸o˜es de semicondutores veˆm apresentando melhoras
sens´ıveis quanto a`s suas caracter´ısticas esta´ticas e dinaˆmicas, o que teˆm
possibilitado o aumento do rendimento dos conversores esta´ticos. Ainda
assim, observa-se que atualmente existem diversos produtos comerciais
cujo rendimento fica muito aque´m do que poderia ser considerado ideal.
Observa-se que o desperd´ıcio de energia na forma de calor e´ muitas ve-
zes acompanhado da necessidade extra de energia ele´trica, utilizada
para a refrigerac¸a˜o do ambiente onde o equipamento esta´ instalado,
o que, ao limite, pode ser traduzido como uma reduc¸a˜o da eficieˆncia
do mesmo. Igualmente, equipamentos menos eficientes normalmente
despendem maior espac¸o de instalac¸a˜o, em func¸a˜o do tamanho dos dis-
sipadores, o que da mesma forma influi nos custos operacionais. Em
(ELTEK, 2007) e´ apresentado um estudo do impacto do rendimento dos
retificadores empregados na indu´stria de telecomunicac¸o˜es, grande con-
sumidora de energia ele´trica. Neste trabalho, retificadores com 90% e
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92% de rendimento sa˜o comparados basicamente quanto ao desperd´ıcio
de energia e custos com refrigerac¸a˜o, resultando em expressivos nu´me-
ros em economia de energia. Tal economia e´ traduzida igualmente como
reduc¸a˜o de emisso˜es de dio´xido de carbono na atmosfera, bem como em
tempo de retorno do investimento. Os benef´ıcios advindos da melhora
em apenas 2% do rendimento sa˜o noto´rios, o que claramente reforc¸a a
necessidade de conversores comerciais mais eficientes.
Outro exemplo sa˜o as aplicac¸o˜es em sistemas de aviac¸a˜o, que
veˆm ganhando cada vez mais a atenc¸a˜o da comunidade acadeˆmica na
a´rea de eletroˆnica de poteˆncia. A reformulac¸a˜o dos sistemas hidra´ulico-
pneuma´ticos, que atualmente equipam as aeronaves, abre espac¸o para
a aplicac¸a˜o de sistemas ele´tricos. Os novos sistemas introduzidos ne-
cessitam de tensa˜o cont´ınua de alimentac¸a˜o, logo retificadores com re-
duzidos efeitos ao sistema de gerac¸a˜o sa˜o necessa´rios, de forma a na˜o
interferir nos equipamentos da aeronave. Embora a complexidade ainda
esteja associada aos retificadores ativos, em (GUANGHAI et al., 2005) e´
demonstrada a viabilidade do retificador trifa´sico de treˆs n´ıveis em sis-
temas de aviac¸a˜o. Observa-se a necessidade do aumento da densidade
de poteˆncia e reduc¸a˜o de peso do conversor para esta aplicac¸a˜o, uma
vez que se reflete no consumo de combust´ıvel e, portanto, sobre o custo
e impacto ambiental.
Em outra ma˜o, retificadores para aplicac¸o˜es em altas poteˆncias
geralmente empregam topologias espec´ıficas, de forma a reduzir os es-
forc¸os de tensa˜o e/ou corrente nos dispositivos. Em aplicac¸o˜es que
envolvam altas tenso˜es, a soluc¸a˜o natural e´ empregar topologias que
dispo˜e os semicondutores em se´rie, ao passo que aplicac¸o˜es de alta cor-
rente normalmente requerem associac¸a˜o de dispositivos em paralelo.
Mesmo nos casos em que a aplicac¸a˜o em questa˜o na˜o seja de elevada
poteˆncia, a reduc¸a˜o da tensa˜o e corrente nos semicondutores pode ser
bene´fica, uma vez que as perdas nos dispositivos esta˜o diretamente re-
lacionadas a tais grandezas.
Deve-se observar ainda que ha´ um crescente interesse por equipa-
mentos que apresentem elevado rendimento na˜o somente sob poteˆncia
nominal. A operac¸a˜o com alto rendimento em ampla faixa de carga
e´ uma forte tendeˆncia em fontes de alimentac¸a˜o, uma vez que estas
operam tipicamente em diferentes cena´rios de carga. Um exemplo para
esta questa˜o e´ o programa 80 PLUS (SOLUTIONS, 2012), o qual fornece
certificac¸o˜es para fontes de alimentac¸a˜o de computadores e servidores,
com respeito ao rendimento e fator de poteˆncia destas. O programa
exige rendimento maior ou igual a 80% a partir de 20% de carga e fator
de poteˆncia maior que 0,9. Na certificac¸a˜o de n´ıvel ma´ximo (80 PLUS
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Titanium), a qual se aplica unicametne a` redes de 230 V, a exigeˆncia e´
de 90% de rendimento a partir de apenas 10% de carga.
Os problemas supracitados podem ser mitigados, de forma indi-
vidual ou coletiva, atrave´s de uma topologia de poteˆncia e estrate´gia
de controle adequadas.
Entre os retificadores PFC trifa´sicos unidirecionais, observa-se
que as topologias de treˆs n´ıveis apresentam diversas vantagens com res-
peito a`s de dois n´ıveis, em aplicac¸o˜es que necessitam de baixos peso
e volume, alto rendimento e baixa distorc¸a˜o nas correntes de entrada
(HELDWEIN et al., 2010; GUANGHAI et al., 2005). Nos retificadores PFC
trifa´sicos unidirecionais de treˆs n´ıveis, os semicondutores ficam sujeitos
a uma menor tensa˜o de bloqueio, que corresponde a somente metade da
tensa˜o de sa´ıda. Dispositivos com menor tensa˜o de bloqueio podem ser
empregados e assim menores perdas em conduc¸a˜o e comutac¸a˜o podem
ser obtidas (HELDWEIN et al., 2010; GUANGHAI et al., 2005). Os bene-
f´ıcios da reduc¸a˜o dos degraus de tensa˜o se estendem igualmente aos
indutores e filtros de entrada. Uma das principais desvantagens atri-
bu´ıdas a`s estruturas de treˆs n´ıveis reside na complexidade da estrate´gia
de controle, uma vez que e´ necessa´rio medir e manter equilibrados os
barramentos de sa´ıda com respeito ao ponto central. Entretanto, estu-
dos recentes (BURGOS et al., 2008; RIXIN et al., 2009) teˆm apresentado
alternativas via´veis e eficazes para o equil´ıbrio das tenso˜es de sa´ıda do
conversor. Diversas topologias de treˆs n´ıveis teˆm sido propostas na lite-
ratura (ZHAO et al., 1993; KOLAR; ZACH, 1997; SINGH et al., 2004; GULES
et al., 1999), como as mostradas nas Figuras 1, 2(a) e 2(b). Verifica-se,
entretanto, que o princ´ıpio de operac¸a˜o de muitas destas e´ semelhante,
e pode ser explicado atrave´s da estrutura gene´rica mostrada na Figura
3. Este circuito apresenta um retificador na˜o controlado a diodos com
um circuito de alta frequeˆncia, o qual liga os pontos A,B e C ao ponto
central do barramento de sa´ıda. Assim, com respeito ao ponto central,
a tensa˜o nos pontos ABC apresentam treˆs n´ıveis distintos de tensa˜o,
Vo/2, 0 e −Vo/2, de acordo com o comando dos interruptores e do
sentido da corrente em cada fase.
Considerando as dificuldades para a operac¸a˜o paralela de semi-
condutores, os conversores ditos multifa´sicos (GARTH et al., 1971) ou
intercalados (interleaved) teˆm sido empregados com sucesso em aplica-
c¸o˜es de alta poteˆncia. Igualmente, a possibilidade da divisa˜o da cor-
rente processada propicia a obtenc¸a˜o de alto rendimento, bem como
reduc¸a˜o dos elementos passivos (indutores e capacitores) do conver-
sor. As topologias ditas intercaladas sa˜o normalmente assim deno-










Figura 1 – Retificador PFC trifa´sico de treˆs n´ıveis: Force Commutated
Three level Boost Type Rectifier.
que operam com mesma frequ¨eˆncia de comutac¸a˜o, mas com coman-
dos defasados entre si (SHIN et al., 2005; MIWA et al., 1992). Por ou-
tro lado, topologias empregando ce´lulas de comutac¸a˜o de mu´ltiplos
estados teˆm sido propostas para aplicac¸o˜es semelhantes, em conver-
sores CC-CC (BASCOPE; BARBI, 2000; PERACA; BARBI, 2005), CA-CC
(TORRICO-BASCOPE; BARBI, 2004; ORTMANN et al., 2009a, 2009b) e
CC-CA (HAUSMANN; BARBI, 2009), apresentando excelentes resultados
em termos de divisa˜o de correntes, rendimento e reduc¸a˜o dos elementos
passivos. Diferentemente das arquiteturas intercaladas convencionais,
a ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados utiliza um transformador
de multi-interfase (MIPT) central para divisa˜o das correntes entre os
semicondutores, bem como reduz substancialmente o nu´mero de ele-
mentos magne´ticos. Observa-se que diferentes denominac¸o˜es teˆm sido
empregadas na literatura para designar tal elemento magne´tico. Aqui,
o termo transformador de multi-interfase sera´ empregado conforme a
terminologia padra˜o estabelecida pelo IEEE (Institute of Electrical and
Electronics Engineers) e IEC (International Electrotechnical Commis-
sion), igualmente utilizada em trabalhos como (GYU; IK, 1997). Foge
ao escopo deste trabalho uma discussa˜o sobre este assunto, mas com




















Figura 2 – Retificadores PFC trifa´sicos de treˆs n´ıveis:(a)Vienna Recti-













Figura 3 – Estrutura gene´rica dos retificador PFC trifa´sicos de treˆs
n´ıveis.
• Definic¸a˜o de transformador de interfase de acordo com o IEEE:
“Interphase transformer: An autotransformer, or a
set of mutually coupled reactors, used to obtain paral-
lel operation between two or more simple rectifiers that
have ripple voltages that are out of phase.” (IEEE, 2002)
Ou seja, um transformador de interfase e´ um autotransformador,
ou conjunto de indutores mutuamente acoplados, usados para ob-
ter operac¸a˜o paralela entre dois ou mais retificadores com oscila-
c¸o˜es de tensa˜o que esta˜o fora de fase.
• Definic¸a˜o de transformador de interfase de acordo com o IEC:
“Interphase transformer: an electromagnetic device
enabling the operation in parallel of two or more phase
displaced commutating groups through inductive coup-
ling between the windings placed on the same core.”
(IEC, 1998)
Assim, conforme o IEC, um transformador de interfase e´ um dis-
positivo eletromagne´tico que possibilita a operac¸a˜o paralela de
dois ou mais grupos de comutac¸a˜o deslocados em fase atrave´s de
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Figura 4 – Conversores CC-CC com:(a) ce´lula de comutac¸a˜o de treˆs
estados e; (b) ce´lula de comutac¸a˜o de quatro estados.
Diversos trabalhos (SHIN et al., 2005; HIRAKAWA et al., 2009; FEI
et al., 2009) teˆm apresentado conversores intercalados empregando indu-
tores acoplados, com o intuito de reduzir o nu´mero de elementos mag-
ne´ticos, sendo que tal pra´tica pode levar a uma operac¸a˜o semelhante a`
de conversores com ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados. Entre-
tanto, cabe observar que a utilizac¸a˜o separada de transformadores de
multi-interfase e indutores propicia maior liberdade para a otimizac¸a˜o
destes componentes, uma vez que, normalmente, o primeiro opera em
alta frequeˆncia, enquanto que o segundo em baixa frequeˆncia. Ainda,
dada a inexisteˆncia, na literatura analisada, de uma definic¸a˜o formal e
u´nica para os conversores intercalados, considera-se neste trabalho que
conversores intercalados e aqueles que empregam ce´lulas de comutac¸a˜o
de mu´ltiplos estados constituem topologias distintas.
As Figuras 4(a) e 4(b) apresentam conversores CC-CC com ce´lu-
las de comutac¸a˜o de treˆs e quatro estados, respectivamente. Observa-se
que em ambos os casos foram empregados interruptores bidirecionais em
corrente, o que atribui tal caracter´ıstica a` estas ce´lulas. Generalizando
o conceito apresentado obte´m-se o conversor com ce´lula de comutac¸a˜o
de mu´ltiplos estados mostrado na Figura 5.
A Figura 6 ilustra a ce´lula de comutac¸a˜o de treˆs estados apli-
cada a` conversores CA-CC. Trata-se do retificador PFC monofa´sico
proposto em (TORRICO-BASCOPE; BARBI, 2004), a qual sa˜o atribu´ıdas
as caracter´ısticas de elevado rendimento, alto fator de poteˆncia e baixa
distorc¸a˜o harmoˆnica da corrente drenada da rede ele´trica.
Com base no exposto, propo˜e-se neste trabalho uma nova topo-
logia de retificador trifa´sico unidirecional, a qual alia as caracter´ısticas




































Figura 7 – Retificador PFC trifa´sico multin´ıvel com ce´lulas de comuta-
c¸a˜o de mu´ltiplos estados.
f´ıcios propiciados pelo emprego da ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos
estados. A Figura 7 apresenta a estrutura gene´rica do conversor tri-
fa´sico proposto, que sera´ denominado neste trabalho como conversor
trifa´sico unidirecional multin´ıvel com ce´lula de comutac¸a˜o de mu´lti-
plos estados, ou, de forma concisa, de retificador trifa´sico unidirecional
MLMSR (Multilevel Multi State Rectifier).
O conversor consta, basicamente, de um indutor boost e um
transformador de multi-interfase de N enrolamentos por fase, os quais
esta˜o ligados a`s suas respectivas “pernas” de semicondutores. O esta´gio
de sa´ıda apresenta treˆs n´ıveis de tensa˜o, denominados Vop, Von e 0, os
quais esta˜o conectados a`s referidas pernas de semicondutores. Por sua
vez, cada perna de semicondutores possui dois diodos e uma chave bidi-
recional de quatro terminais, sendo esta u´ltima composta por um u´nico
po´lo e treˆs posic¸o˜es e, portanto, sera´ denominada aqui como SPTT (do
ingleˆs single pole, triple throw).
A estrutura proposta apresenta-se via´vel para aplicac¸o˜es de alta
poteˆncia, alto rendimento, bem como onde sejam deseja´veis reduzidos
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peso e volume. Tais benef´ıcios podem ser obtidos grac¸as a`s caracte-
r´ısticas conjuntas da estrutura base de treˆs n´ıveis com o emprego da
ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados, anteriormente citadas. As
principais desvantagens aparentes resumem-se a` complexidade do sis-
tema de modulac¸a˜o, drivers e confecc¸a˜o dos elementos magne´ticos. E´
importante observar que, embora a seja empregada uma estrutura base
de treˆs n´ıveis, a operac¸a˜o do conversor proposto possibilita a obtenc¸a˜o
de um nu´mero elevado de n´ıveis em ambas, tensa˜o de entrada e corrente
de sa´ıda.
Uma versa˜o monofa´sica MLMSR e´ diretamente obtida conside-
rando apenas uma das fases do conversor mostrado na Figura 7, sendo
igualmente objeto de estudo desta tese. Neste caso, pore´m, o neutro
da rede de alimentac¸a˜o e´ conectado ao ponto central do barramento de
sa´ıda. Este conversor tambe´m e´ indicado para aplicac¸o˜es de alta poteˆn-
cia, alto rendimento e elevada densidade de poteˆncia. Entretanto, no
conversor monofa´sico a tensa˜o total de sa´ıda deve ser maior que o dobro
do pico da tensa˜o da rede ele´trica, o que limita tal topologia a` aplica-
c¸o˜es que se beneficiam desta caracter´ıstica, ou ainda que dependam de
alimentac¸a˜o bipolar.
1.1 OBJETIVOS, CONTRIBUIC¸O˜ES E METODOLOGIA
O presente trabalho tem por objetivo estudar os retificadores mo-
nofa´sicos e trifa´sicos multin´ıveis com ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos
estados. O estudo sera´ conduzido de forma generalizada, com respeito
ao nu´mero de pernas de semicondutores por fase do conversor, com o in-
tuito de avaliar a influeˆncia deste paraˆmetro na operac¸a˜o do conversor.
Tambe´m sa˜o objetivos deste trabalho apresentar soluc¸o˜es tecnolo´gicas
para a implementac¸a˜o das estruturas propostas, posto que a complexi-
dade de implementac¸a˜o e´ uma questa˜o preponderante quando o nu´mero
de pernas de semicondutores e´ elevado.
Assim, entende-se que, em suma, as principais contribuic¸o˜es desta
tese de doutorado sa˜o:
• Estudo generalizado de uma nova topologia de retificadores PFC
multin´ıveis, monofa´sicos e trifa´sicos, com ce´lula de comutac¸a˜o de
mu´ltiplos estados;
• Metodologia de ana´lise e comparac¸a˜o para estes retificadores;
• Ana´lise da influeˆncia do nu´mero de pernas de semicondutores em
diferentes aspectos operacionais destes conversores;
56
• Proposic¸a˜o de te´cnicas de modulac¸a˜o para estruturas trifa´sicas e
comparac¸a˜o do desempenho destas;
• Proposic¸a˜o de uma arquitetura modular de implementac¸a˜o que
viabiliza a construc¸a˜o de retificadores MLMSR com elevado nu´-
mero de pernas de semicondutores;
• Metodologia de projeto.
Tendo em vista que os diversos elementos e possibilidades de
operac¸a˜o, inerentes a` topologia proposta, guardam consigo considera´vel
complexidade de ana´lise, optou-se por conduzir o estudo inicialmente
a partir da estrutura monofa´sica. Tal medida restringe o estudo a um
conversor que emprega apenas um transformador de multi-interfase, um
indutor boost e um nu´mero arbitra´rio de pernas de semicondutores N ,
mas que mante´m as principais caracter´ısticas da estrutura original. Os
resultados obtidos nesta etapa inicial possibilitara˜o analisar a influeˆncia
de N quanto a diferentes aspectos operacionais do conversor, bem como
questo˜es de implementac¸a˜o pra´tica. O conversor trifa´sico e´ estudado
enta˜o em um segundo momento, tendo por base os resultados obtidos
com a topologia monofa´sica. De forma geral, o estudo e´ conduzido
a partir de estudos anal´ıticos, simulac¸o˜es nume´ricas e implementac¸a˜o
pra´tica.
1.2 ESTRUTURA DA TESE
O segundo cap´ıtulo deste trabalho apresenta um estudo anal´ıtico
generalizado do conversor monofa´sico multin´ıvel com ce´lula de comu-
tac¸a˜o de mu´ltiplos estados. Uma grande eˆnfase e´ dada a` influeˆncia do
nu´mero de pernas do conversor na tensa˜o de entrada e corrente de sa´ıda,
aspectos os quais guardam relac¸a˜o com o projeto do indutor boost, fil-
tros de entrada e capacitores de sa´ıda. O modelo de pequenos sinais e
uma estrate´gia de controle para operac¸a˜o PFC sa˜o desenvolvidos. Ao
fim do cap´ıtulo sa˜o exibidos resultados obtidos atrave´s de simulac¸o˜es
nume´ricas, para a comprovac¸a˜o dos estudos desenvolvidos.
O cap´ıtulo 3 aborda, de forma geral, aspectos tecnolo´gicos para a
implementac¸a˜o do conversor. Diversas configurac¸o˜es de semicondutores
sa˜o apresentadas para a realizac¸a˜o f´ısica dos interruptores gene´ricos
apresentados na Figuras 7. Um estudo comparativo da influeˆncia do
nu´mero de pernas no rendimento do conversor e´ desenvolvido. Ao fim
do cap´ıtulo sa˜o apresentados os resultados experimentais obtidos com
um proto´tipo de 1,5 kW implementado em laborato´rio.
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No cap´ıtulo 4 sa˜o introduzidos os aspectos fundamentais da ope-
rac¸a˜o, modulac¸a˜o e controle do conversor trifa´sico unidirecional MLMSR.
Quatro diferentes estrate´gias de modulac¸a˜o sa˜o apresentadas e compa-
radas quanto a` diferentes aspectos operacionais do conversor. As com-
parac¸o˜es sa˜o realizadas atrave´s de simulac¸o˜es nume´ricas em conversores
com duas e treˆs pernas de semicondutores por fase.
O quinto cap´ıtulo apresenta conceitos para projeto e implemen-
tac¸a˜o de retificadores MLMSR em uma arquitetura modular atrave´s de
blocos de construc¸a˜o de eletroˆnica de poteˆncia. Dois novos retificadores
MLMSR com quatro pernas de semicondutores, um trifa´sico de 7,5 kW
e outro monofa´sico de 2,5 kW sa˜o idealizados, projetados e implemen-
tados seguindo tal conceito. Ainda neste cap´ıtulo sa˜o apresentados os
resultados experimentais do retificador monofa´sico.
Os resultados experimentais do retificador MLMSR trifa´sico sa˜o
apresentados no cap´ıtulo 6. Todas as quatro estrate´gias de modulac¸a˜o
introduzidas no cap´ıtulo 4 sa˜o testadas e avaliadas. Uma comparac¸a˜o
de desempenho das estrate´gias e´ igualmente exibida.
Ao fim sa˜o apresentadas as concluso˜es gerais da tese, bem como
sa˜o apontadas sugesto˜es para trabalhos futuros.
1.3 PUBLICAC¸O˜ES
Dos estudos realizados durante a presente tese de doutorado re-
sultaram as seguintes publicac¸o˜es, diretamente relacionadas com o tema
do trabalho. Os trabalhos sa˜o listados em ordem cronolo´gica:
1. M. L. Heldwein, M. S. Ortmann, e S. A. Mussa, Single-phase
PWM Boost-type unidirectional rectifier doubling the switching
frequency, em Power Electronics and Applications, 2009. EPE
’09. 13th European Conference on, 2009, pp. 1-10.
2. M. S. Ortmann, S. A. Mussa, e M. L. Heldwein, Concepts for
high efficiency single-phase three-level PWM rectifiers, em Energy
Conversion Congress and Exposition, ECCE 2009. IEEE, 2009,
pp. 3768-3775.
3. M. S. Ortmann, S. A. Mussa, e M. L. Heldwein, Theoretical analy-
sis of a single-phase three-level PFC converter employing multi-
state switching cells, em COBEP ’09. Brazilian Power Electronics
Conference, 2009, pp. 1185-1192.
4. M. S. Ortmann, S. A. Mussa, e M. L. Heldwein, HF voltage gene-
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ration in a multi-state switching cells-based single-phase multile-
vel PFC rectifier, em Energy Conversion Congress and Exposition
(ECCE), 2011 IEEE, pp. 3773-3777.
5. M. S. Ortmann, S. A. Mussa, e M. L. Heldwein, Evaluation of
carrier-based PWM strategies for multi-state switching cells-based
multilevel three-phase rectifiers, em 2011 Brazilian Power Electro-
nics Conference (COBEP), pp. 903-910.
6. A. D. Callegaro, M. S. Ortmann, S. A. Mussa, e M. L. Heldwein,
Power semiconductor switching losses experimental characteri-
zation system, em 2011 Brazilian Power Electronics Conference
(COBEP), pp. 1062-1068.
7. M. S. Ortmann, S. A. Mussa, e M. L. Heldwein, Generalized
Analysis of a Multistate Switching Cells-Based Single-Phase Mul-
tilevel PFC Rectifier, IEEE Transactions on Power Electronics,
vol. 27, pp. 46-56, 2012.
8. D. A. F. Collier, M. S. Ortmann e M.L. Heldwein, Current Self-
Control Applied to Sensorless Permanent Magnet Synchronous
Generators, Proc. XX Int. Conf. Elect. Machines (ICEM),
Marseille, France, 2012.
9. M. S. Ortmann, W. Hoffmann, S. A. Mussa, e M. L. Heldwein,
Multilevel Multistate Switching Cells PEBBs as the Basis for the
Implementation of Advanced Rectifiers, Applied Power Electro-
nics Conference and Exposition (APEC),2013 Twenty-Eighth An-
nual IEEE, Mar. 2013.
Os seguintes trabalhos foram igualmente desenvolvidos durante
a tese e esta˜o indiretamente relacionados com o presente trabalho.
1. A. Alcalde, M. S. Ortmann, and S. A. Mussa, NIOS II processor
implemented in FPGA: An application on control of a PFC con-
verter, in Power Electronics Specialists Conference, 2008. PESC
2008. IEEE, 2008, pp. 4446-4451.
2. R. R. Astudillo, D. Ruiz-Caballero, M. S. Ortmann, e S. A.
Mussa, New symmetrical hybrid multilevel DC-AC converters,
em Power Electronics Specialists Conference, 2008. PESC 2008.
IEEE, 2008, pp. 1916-1922.
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2 ESTUDO GENERALIZADO DO RETIFICADOR
MONOFA´SICO MULTINI´VEL COM CE´LULA DE
COMUTAC¸A˜O DE MU´LTIPLOS ESTADOS
2.1 INTRODUC¸A˜O
Neste cap´ıtulo sera´ apresentado o retificador unidirecional mo-
nofa´sico multin´ıvel, empregando ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos es-
tados. O estudo sera´ conduzido com vistas a` obtenc¸a˜o de relac¸o˜es
qualitativas e quantitativas da operac¸a˜o de um conversor gene´rico com
um nu´mero arbitra´rio de pernas. Sera˜o abordados aspectos da modu-
lac¸a˜o, ana´lise da ondulac¸a˜o da corrente de entrada e sa´ıda, operac¸a˜o
como retificador PFC, modelo do conversor e estrate´gia de controle.
Ao fim do cap´ıtulo sera˜o apresentados resultados de simulac¸a˜o para a
validac¸a˜o do estudo desenvolvido.
O conversor gene´rico sob estudo e´ mostrado na Figura 8. Esta˜o
presentes neste circuito a fonte de alimentac¸a˜o senoidal vg, o indutor
boost Lb, o transformador de multi-interfase T e as fontes de tensa˜o
cont´ınua Vop e Von, que representam o esta´gio de sa´ıda do conversor,
conforme eq. (2.1).




O conversor possui N pernas, identificadas pelo sub-´ındice j
(j=1,2,...,N). Cada perna do conversor e´ composta por um interrup-
tor bidirecional Sj gene´rico de quatro terminais, onde um u´nico po´lo e´
comutado entre treˆs poss´ıveis posic¸o˜es (SPTT). Os diodos Djp e Djn
conectam os interruptores Sj aos terminais p e n, respectivamente, as-
sim como os enrolamentos Wj conectam os interruptores ao indutor
boost Lb.
Os interruptores SPTT Sj podem ser realizados fisicamente atra-
ve´s de diferentes arranjos de semicondutores, entretanto as ana´lises
deste cap´ıtulo sera˜o conduzidas na forma gene´rica apresentada. Os as-
pectos relativos a` realizac¸a˜o f´ısica de tais interruptores sera˜o abordados


























Figura 8 – Conversor monofa´sico gene´rico multin´ıvel empregando ce´lula
de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados.
2.2 MODULAC¸A˜O
Um esquema especial de modulac¸a˜o por largura de pulso (PWM)
e´ necessa´rio para o funcionamento adequado da estrutura. Para tal, N
portadoras defasadas entre si de Ts/N sa˜o empregadas. O sinal mo-
dulante e´ comparado com cada uma das portadoras, gerando os sinais






















Figura 9 – Sinais de comando para as chaves Sj , (j=1,2,...,N).
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Por definic¸a˜o, o interruptor comandado conecta o respectivo en-
rolamento do transformador de multi-interfase T ao ponto 0. Quando
um interruptor esta´ sem comando, seu respectivo enrolamento e´ conec-
tado a um dos outros terminais, de acordo com o sentido da corrente
de entrada. Assim, se a corrente e´ positiva e o interruptor esta´ sem
comando, enta˜o o enrolamento e´ conectado ao ponto p atrave´s do res-
pectivo diodo Djp. Para uma corrente negativa, cada enrolamento e´
conectado ao ponto n, atrave´s do respectivo diodo Djn.
2.3 ANA´LISE DA TENSA˜O DE ENTRADA E CORRENTE DE SAI´DA
Para analisar o comportamento da tensa˜o de entrada e corrente
de sa´ıda e´ necessa´rio conhecer primeiramente o comportamento do
transformador de multi-interfase.
2.3.1 Ana´lise do Transformador
Nas ana´lises subsequentes sa˜o feitas as seguintes considerac¸o˜es:
• O nu´cleo do transformador de multi-interfase e´ sime´trico para
qualquer nu´mero de enrolamentos;
• Todo o fluxo e´ concatenado no nu´cleo;
• As indutaˆncias pro´prias sa˜o iguais em todos os enrolamentos;
• As resisteˆncias dos enrolamentos sa˜o nulas.
A Figura 10 mostra a estrutura geral e as conexo˜es das espiras do
transformador. A tensa˜o em qualquer enrolamento do transformador
de multi-interfase pode ser escrita enta˜o de acordo com a eq. (2.2), ou

















W1 W2 Wj vW,j WN 
S2i Sji SNi 
vW,N vW, 1 
v 1,0 0 
v 2,0 v j,0 v N,0 
v in
vW ,2 
iW,j iiniW,N iW, 1 iW ,2 
Figura 10 – Estrutura geral e conexa˜o dos enrolamentos do transfor-
mador de multi-interfase. Os pontos de conexa˜o Sji (j = 1..N) sa˜o os











































Os termos Ljj (j = 1, 2..N) das equac¸o˜es (2.2) e (2.3) corres-
pondem a`s indutaˆncias pro´prias de cada enrolamento, ao passo que
os termos Ljk (k = 1, 2, ..N , com k 6= j) correspondem a`s indutaˆncias
mu´tuas entre os enrolamentos Wj e Wk. Com base nas considerac¸o˜es
feitas, o valor das indutaˆncias mu´tuas Ljk (k 6= j) e´ expresso pela eq.
(2.4).
Ljk = − Ljj
(N − 1) , k 6= j (2.4)
Entretanto, a eq. (2.3) na˜o fornece argumentos simples sobre a ope-
rac¸a˜o do circuito, em func¸a˜o dos termos acoplados da matriz LW.
De forma a facilitar a ana´lise, propo˜e-se dividir as tenso˜es vW,j (com
j = 1..N) e as correntes iW,j em suas respectivas componentes de modo
comum e diferencial, como apresentado a seguir.
A transformac¸a˜o de similaridade de Lunze TL(LUNZE, 1992; GARG
et al., 1999) para sistemas lineares simetricamente acoplados de dimen-
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N − 1 −1 · · · −1 −1






−1 −1 · · · N − 1 −1




Atrave´s de TL e´ poss´ıvel realizar uma transformac¸a˜o das varia´veis ori-
ginais xW,j (com x = v, i e j = 1..N) em (N − 1) varia´veis de modo
diferencical xdm,i e uma de modo comum xcm,i conforme
~xdm,cm = TL · ~xW , (2.6)
onde
~xdm,cm = [xdm,1 · · · xdm,N−1 xcm]T . (2.7)
Utilizando esta transformac¸a˜o no sistema descrito em (2.3) re-
sulta em:
TL · ~vW︸ ︷︷ ︸
≡~vdm,cm
= TL · LW · d
dt
~iW . (2.8)
Aplicando a transformac¸a˜o de Lunze no vetor de corrente ~iW e substi-
tuindo na eq. (2.8) vem
~vdm,cm = TL · LW ·TL−1 · d
dt




Ldm,cm = TL · LW ·TL−1 (2.10)
representa a matriz de indutaˆncia do sistema transformado.




N − 1 ·

Ls 0 · · · 0
























Da eq. (2.11) segue que a indutaˆncia de modo comum e´ Lcm = 0,
ou seja, o transformador da Figura 10 na˜o apresenta impedaˆncia para
sinais de modo comum aplicados em seus terminais. Ale´m disso, as
indutaˆncias de modo diferencial Ldm, as quais limitam as correntes que
circulam entre os enrolamentos, sa˜o definidas como
Ldm =
N
N − 1 · Ls. (2.12)
A tensa˜o no terminal Lb e´ obtida aplicando a lei das tenso˜es de
Kirchhoff, de acordo com
vin = v1,0 + vW,1 = v2,0 + vW,2 = · · · = vN,0 + vW,N . (2.13)
Somando todas as expresso˜es em (2.13) e substituindo as tenso˜es
pelas componentes de modo diferencial e comum do sistema transfor-
mado obte´m-se:





















2.3.2 Princ´ıpio de operac¸a˜o generalizado
Considerando que idealmente o conversor opera de forma sime´-
trica, logo e´ poss´ıvel analisar a composic¸a˜o da tensa˜o de entrada vin
gerada pelo conversor com base nas equac¸o˜es (2.2) e (2.4) somente
para corrente positiva, sem perda de generalidade. Da mesma forma,
analisa-se a corrente na sa´ıda do conversor para corrente positiva de
entrada. Conforme o sinal de controle (sinal modulante) o conversor
pode ter de zero ate´ N interruptores comandados simultaneamente. O
nu´mero de interruptores comandados define a tensa˜o de entrada vin
instantaˆnea. Para elucidar o estudo, a Figura 11 apresenta os circuitos
ele´tricos equivalentes para o semiciclo positivo da tensa˜o da rede em
treˆs diferentes situac¸o˜es:
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• Situac¸a˜o 1: Todos os interruptores esta˜o sem comando (Figura
11-a). A corrente de entrada se divide igualmente em todos os
enrolamentos, sendo iop = iin. Neste caso os enrolamentos esta˜o
curto-circuitados, o fluxo se cancela e, por conseguinte, a tensa˜o
nos enrolamentos e´ nula. Assim, vin = Vo/2.
• Situac¸a˜o 2: Todos os interruptores esta˜o comandados (Figura
11-b). A corrente de entrada se divide igualmente em todos os
enrolamentos, sendo iop = 0. Novamente aqui os enrolamentos
esta˜o curto-circuitados e o fluxo e´ mutuamente cancelado, logo a
tensa˜o nos enrolamentos e´ nula. Neste caso, tem-se vin = 0;
• Situac¸a˜o 3: Trata-se de um caso gene´rico, onde Nc interrupto-
res esta˜o comandados, enquanto que No interruptores esta˜o sem
comando (N = Nc +No). Para estas situac¸o˜es, mostradas gene-
ricamente na Figura 11-c, a tensa˜o de entrada vin e a corrente de










O nu´mero de interruptores conduzindo simultaneamente depende
do nu´mero de pernas N do conversor, assim como da raza˜o c´ıclica D
dos interruptores. Como a frequeˆncia da portadora e´ normalmente
muito maior que do sinal modulante, logo o conversor apresenta faixas
de operac¸a˜o onde ambas, tensa˜o de entrada vin e corrente sa´ıda iop,
oscilam apenas entre dois valores bem definidos, como ilustrado na
Figura 12.
As faixas de operac¸a˜o sa˜o determinadas pelo paraˆmetro γ da
eq. (2.18), onde a func¸a˜o floor(x) retorna o menor nu´mero inteiro da
varia´vel “x”.
γ = floor (N ·D) (2.18)
Da eq. (2.18) verifica-se que o nu´mero de poss´ıveis faixas de operac¸a˜o
e´ dependente do nu´mero de pernas e da raza˜o c´ıclica dos interruptores.
A magnitude e durac¸a˜o de cada um dos n´ıveis de tensa˜o de entrada e
corrente sa´ıda esta˜o indicados na Figura 12, sendo facilmente obtidas
atrave´s do paraˆmetro γ. Estas informac¸o˜es sa˜o muito importantes e
























W1 W2 W3 WN 
Figura 11 – Circuitos ele´tricos equivalentes para as etapas de operac¸a˜o:
(a) Todos os interruptores abertos; (b) Todos os interruptores fechados;































γ +  −      s
T D
N
γ  −    
/NsT
Figura 12 – Tensa˜o na entrada e corrente de sa´ıda do conversor para
uma dada faixa de operac¸a˜o γ.
67
2.4 CARACTERI´STICA ESTA´TICA
O conversor apresentado na Figura 8 pode ser visto como a as-
sociac¸a˜o sime´trica de dois conversores boost, um para cada semiciclo
da tensa˜o de entrada. Assim, o ganho esta´tico sera´ determinado para
o conversor ativo no semiciclo positivo, sendo va´lida a mesma ana´lise
para o semiciclo negativo.
A estrate´gia de modulac¸a˜o empregada faz com que a frequeˆncia
de comutac¸a˜o aparente na tensa˜o vin e na corrente iop seja N vezes
maior que a frequeˆncia de comutac¸a˜o. Tal fato e´ ilustrado na Figura
12, onde e´ poss´ıvel analisar qualitativa e quantitativamente a evoluc¸a˜o
da tensa˜o vin e da corrente iop durante um subper´ıodo de durac¸a˜o
Ts/N . Dessa forma, o ganho esta´tico em func¸a˜o da raza˜o c´ıclica pode
ser obtido atrave´s do balanc¸o de energia durante tal intervalo.
Sejam wi e wo as energias na entrada e sa´ıda do conversor para





wo = Vop 〈iop〉 Ts
N
(2.20)
Considera-se que a tenso˜es e corrente de entrada permanecem
constantes dentro do subper´ıodo, ou seja, vg = Vg e iin = Iin. Baseado
nos valores expressos na Figura 12, a corrente me´dia de sa´ıda 〈iop〉























Resolvendo (2.21) e substituindo em (2.20) vem:
wo = VopIin (1−D) Ts
N
(2.22)
Desprezando as perdas do conversor tem-se que wi = wo, logo o














2.5 OPERAC¸A˜O COMO RETIFICADOR PFC
Para a ana´lise do conversor operando como retificador PFC apresenta-




Figura 13 – Circuito ele´trico para ana´lise do conversor operando como
retificador PFC.
da rede ele´trica vg e´ considerada senoidal, conforme eq. (2.25), onde
ωg e´ a frequeˆncia angular da rede, ou seja, ωg = 2pifg.
vg = Vˆgsen (ωgt) (2.25)
A fonte de tensa˜o controlada 〈vin〉 representa a tensa˜o me´dia ins-
tantaˆnea (tensa˜o me´dia durante um subper´ıodo de comutac¸a˜o Ts/N)
gerada pelo conversor. O valor me´dio instantaˆneo da tensa˜o vin e´ de-
terminado com base nas formas de onda teo´ricas da Figura 12, onde D

























Resolvendo a eq. (2.26) obte´m-se a eq. (2.27). E´ importante
lembrar que a polaridade da tensa˜o gerada pelo conversor depende do
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(1−D) · sign (iin) (2.27)
Como sera´ visto a seguir, na operac¸a˜o como retificador PFC a
raza˜o c´ıclica varia de acordo com o sinal de controle d, e assim a eq.
(2.27) e´ reescrita de acordo com a eq. (2.28):
〈vin〉 = Vo
2
(1− d) · sign (iin) (2.28)
Considerando constante a tensa˜o de sa´ıda do conversor, logo a
tensa˜o 〈vin〉 depende diretamente da raza˜o c´ıclica, imposta pelo sistema
de controle. Para obter o comportamento da raza˜o c´ıclica no tempo, e´
necessa´rio, portanto, determinar qual a tensa˜o me´dia instantaˆnea que
o conversor deve produzir para a operac¸a˜o como retificador PFC.
A eq. (2.29) expressa a lei das tenso˜es do circuito mostrado na
Figura 13.
〈vin〉 = vg − vLb (2.29)
Quando o conversor opera com fator de poteˆncia unita´rio, a cor-
rente drenada da fonte e´, neste caso, igualmente senoidal, de acordo
com a eq. (2.30).
iin = Iˆinsen (ωgt) (2.30)





Substituindo a eq. (2.30) na eq. (2.31) obte´m-se a tensa˜o sobre
o indutor do circuito da Figura 13, conforme eq. (2.32).
vLb = IˆinωgLb cos (ωgt) (2.32)
Substituindo as equac¸o˜es (2.25) e (2.32) na equac¸a˜o (2.29) obte´m-
se a equac¸a˜o (2.33). Conclui-se enta˜o que, para que a corrente drenada
da rede seja senoidal e em fase com a tensa˜o de alimentac¸a˜o, o conversor
devera´ produzir em sua entrada uma tensa˜o comutada vin, cujo valor
me´dio instantaˆneo 〈vin〉 seja aquele definido na eq. (2.33), igualmente













Figura 14 – Diagrama fasorial para ana´lise do conversor operando como
retificador PFC.
〈vin〉 = Vˆgsen (ωgt)− IˆinωgLb cos (ωgt) (2.33)
A eq. (2.33) pode ser escrita alternativamente de acordo com a
eq. (2.35), com base na relac¸a˜o trigonome´trica (2.34):
A cos (x) +Bsen (x) =
√
A2 +B2sen (x+ α)
tan (α) = AB
(2.34)








O comportamento da raza˜o c´ıclica no tempo e´ obtido igualando-
se as equac¸o˜es (2.28) e (2.35). Como a tensa˜o e a corrente de entrada
esta˜o em fase, logo vem:
d = 1−M |sen (ωgt+ φ)| (2.37)
Ou ainda:
d = 1−M |sen (θ + φ)| (2.38)







θ = ωgt (2.40)
E´ importante observar que o aˆngulo φ da eq. (2.38) e´, em geral,
muito pequeno, podendo ser desprezado em algumas ana´lises matema´-
ticas, caso conveniente.
2.6 DETERMINAC¸A˜O DO NU´MERO EFETIVO DE NI´VEIS DO CON-
VERSOR
Ainda que o conversor em questa˜o seja baseado em uma estru-
tura de treˆs n´ıveis, o nu´mero ma´ximo de n´ıveis poss´ıveis da tensa˜o vin
depende basicamente do nu´mero de pernas do conversor, conforme a
eq. (2.41):
Nmax = 2N + 1 (2.41)
Entretanto, o nu´mero de n´ıveis da tensa˜o de entrada do conver-
sor na˜o e´ func¸a˜o u´nica do nu´mero de pernas do conversor. Conforme a
eq. (2.38), para operac¸a˜o como retificador PFC o sinal de controle (e
consequentemente a raza˜o c´ıclica dos interruptores) e´ varia´vel. Negli-
genciando o aˆngulo φ e substituindo a eq. (2.38) na eq. (2.18) percebe-
se que o nu´mero de faixas de operac¸a˜o Ns esta´ diretamente relacionado
com o ı´ndice de modulac¸a˜o. Assim:
Ns = N − γmin (2.42)
onde
γmin = floor [N (1−M)] (2.43)
Consequentemente, o nu´mero efetivo de n´ıveis Nl da tensa˜o de
entrada do conversor fica determinado por (2.44).
Nl = 2 (N − γmin) + 1 (2.44)
As Figuras 15 e 16 ilustram, a t´ıtulo de exemplo, formas de onda
teo´ricas da operac¸a˜o de um retificador PFC com N = 10 e ı´ndices de
modulac¸a˜o M = 1 e M = 0, 1, respectivamente. Em ambos os casos
considerou-se uma relac¸a˜o de frequeˆncias de fs/fg = 10, com o intuito
de apresentar peculiaridades nas formas de onda da tensa˜o de entrada
e tensa˜o sobre o indutor boost.
No exemplo com M = 1 ficam evidentes cada uma das dez faixas





























































































Figura 15 – Formas de onda teo´ricas da tensa˜o de entrada vin e da
tensa˜o sobre o indutor boost para N = 10 e M = 1. Relac¸a˜o de
frequeˆncias: fs/fg = 10; Base de tensa˜o: 1 p.u. = Vo/2.
dois n´ıveis impostos pelo transformador de multi-interfase. Com base
nas equac¸o˜es (2.44) e (2.43), o conversor apresenta o ma´ximo nu´mero
de n´ıveis para um ciclo completo da tensa˜o de entrada 0 < θ < 2pi (Nl
= 21 n´ıveis e γmin = 0). Tal fato fica tambe´m evidente na tensa˜o sobre
o indutor boost, que apresenta degraus de tensa˜o de reduzidos valores
(aproximadamente 10% da tensa˜o de base 1 p.u. = Vo/2).
Por outro lado, no caso onde M = 0, 1 o conversor apresenta
apenas treˆs n´ıveis na tensa˜o vin (0 < θ < 2pi), ainda que os degraus
de tensa˜o sobre Lb permanec¸am reduzidos. Obviamente esta na˜o e´
uma situac¸a˜o t´ıpica de operac¸a˜o, pore´m exemplifica bem a influeˆncia
do ı´ndice de modulac¸a˜o na operac¸a˜o da estrutura.
Para que o conversor opere sempre com o ma´ximo nu´mero de











































Figura 16 – Formas de onda teo´ricas da tensa˜o de entrada vin e da
tensa˜o sobre o indutor boost para N = 10 e M = 0, 1. Relac¸a˜o de
frequeˆncias: fs/fg = 10; Base de tensa˜o: 1 p.u. = Vo/2.
modulac¸a˜o como func¸a˜o do nu´mero de pernas do conversor. Percebe-
se facilmente que para um grande nu´mero de pernas, a obtenc¸a˜o do
ma´ximo nu´mero de n´ıveis restringe a faixa de operac¸a˜o do conversor.
Considerando o sinal modulante estabelecido em (2.38), as mu-
danc¸as das faixas de operac¸a˜o ocorrera˜o nos aˆngulos definidos por
(2.46), para 0 < θ < pi/2, com simetria de 1/4 de onda. Estes aˆn-






, j = 0, 1, ... (N − γmin − 1) (2.46)
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Figura 17 – Restric¸a˜o do menor ı´ndice de modulac¸a˜o para a maxi-
mizac¸a˜o do nu´mero de n´ıveis, como func¸a˜o do nu´mero de pernas do
conversor.
2.7 ONDULAC¸A˜O DA CORRENTE DE ENTRADA





Na operac¸a˜o como retificador PFC tem-se:
vLb = vg − vin (2.48)
Como ja´ apresentado, dentro de uma faixa de operac¸a˜o γ a tensa˜o
vin oscila sempre entre dois valores definidos, onde o menor absoluto
destes corresponde a` etapa de armazenamento de energia do indutor.





Os valores da tensa˜o vin e a durac¸a˜o da etapa de armazenamento
















Substituindo (2.50) em (2.48) e aplicando este resultado com














Verifica-se assim que a ondulac¸a˜o da corrente de entrada esta´
diretamente relacionada com as faixas de operac¸a˜o do conversor. Para
generalizar o estudo, considera-se a parametrizac¸a˜o dada na eq. (2.53),





Com base em (2.53) e a relac¸a˜o (2.39), logo a ondulac¸a˜o de corrente




[[MNsen (θ)]−N + γ + 1] · [MNsen (θ)−N + γ] (2.54)
Derivando e igualando a zero a eq. (2.54), obte´m-se a ma´xima






Cabe ressaltar que a eq. (2.55) e´ va´lida dentro dos limites esti-
pulados pela em (2.56), o que inclui a maioria das aplicac¸o˜es pra´ticas.









Para exemplificar, a Figura 18 apresenta a ondulac¸a˜o parame-
trizada de corrente, como func¸a˜o do aˆngulo de fase e do nu´meros de
pernas, para um ı´ndice de modulac¸a˜o M = 0, 8. A reduc¸a˜o da on-
























Figura 18 – Ondulac¸a˜o parametrizada da corrente de entrada do con-
versor (M = 0, 8).
particularmente interessante e´ de que a ondulac¸a˜o e´ sempre nula em
todos os aˆngulo onde ha´ mudanc¸as das faixas de operac¸a˜o.
Em contraste, observa-se na Figura 19 a ondulac¸a˜o parametri-
zada de corrente para M = 0, 1, como func¸a˜o do aˆngulo de fase e do
nu´meros de pernas. A reduc¸a˜o da ondulac¸a˜o continua proporcional a`
N , entretanto neste caso as ondulac¸o˜es para N < 6 sa˜o regidas pela eq.
(2.57), onde existe uma u´nica faixa de operac¸a˜o.
Generalizadamente, na Figura 20 pode-se observar a influeˆncia
do ı´ndice de modulac¸a˜o na ondulac¸a˜o de corrente iin. Sa˜o apresentados
resultados para N = 2, N = 3, N = 4 e N = 5, onde percebe-se que a
reduc¸a˜o do ı´ndice de modulac¸a˜o afeta o perfil da ondulac¸a˜o de corrente


























Figura 19 – Ondulac¸a˜o parametrizada da corrente de entrada do con-

































































































































































































Com o intuito de quantificar a reduc¸a˜o da ondulac¸a˜o com o au-
mento do nu´mero de pernas, define-se a varia´vel G∆1 conforme (2.58),
a qual demonstra como a ondulac¸a˜o de corrente e´ reduzida com respeito





Na Figura 21 esta˜o ilustradas as ma´ximas correntes parametri-
zadas como func¸a˜o do nu´mero de pernas, para ı´ndices de modulac¸a˜o
compreendidos nos limites estipulados em (2.56). Adicionalmente e´
exibida a varia´vel G∆1, onde se percebe que, para N > 4, a reduc¸a˜o
relativa de ondulac¸a˜o e´ muito pequena, menor que 10%. As mesmas
varia´veis sa˜o apresentadas na Figura 22, para os casos onde o ı´ndice
de modulac¸a˜o e´ menor que o limiar definido em (2.56), sendo que as
concluso˜es podem ser estendidas para este caso tambe´m.































Figura 21 – Ondulac¸a˜o ma´xima da corrente de entrada ∆iin,max e on-
dulac¸a˜o ma´xima com respeito a` ondulac¸a˜o de N = 1 (G∆1). Operac¸a˜o
dentro dos limites de (2.56).
Alternativamente, o paraˆmetro G∆inc e´ introduzido em (2.59)
com o intuito de avaliar a reduc¸a˜o incremental da ondulac¸a˜o de corrente
de um conversor com N − 1 pernas de semicondutores com respeito a
um conversor com N pernas.
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Figura 22 – Ondulac¸a˜o ma´xima da corrente de entrada ∆iin,max, e
ondulac¸a˜o ma´xima com respeito a` ondulac¸a˜o de N = 1 (G∆1) para o a
condic¸a˜o de operac¸a˜o onde M < 0, 5/N (M = 0, 007).
G∆i,inc =
∆iin,max [N − 1]
∆iin,max [N ]
(2.59)
A Figura 23 ilustra a taxa de reduc¸a˜o incremental de ondulac¸a˜o de
corrente nos casos onde a restric¸a˜o (2.56) e´ respeitada. Para as situac¸o˜es
onde M < 0, 5/N , a Figura 24 apresenta o mesmo indicador quando
M = 0, 007.
Mais uma vez observa-se que, em ambos os casos, a reduc¸a˜o
incremental e´ mais significativa para pequenos valores de N , particu-



















Figura 23 – Taxa de reduc¸a˜o incremental da ondulac¸a˜o de corrente
G∆i,inc quando M > 0, 5/N .

















Figura 24 – Taxa de reduc¸a˜o incremental da ondulac¸a˜o de corrente
G∆i,inc quando M < 0, 5/N (M = 0, 007).
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2.8 CORRENTE DIFERENCIAIS NO TRANSFORMADOR DE MULTI-
INTERFASE
A operac¸a˜o do conversor produz tenso˜es diferenciais sobre os en-
rolamentos do transformador de multi-interfase, originando correntes
diferenciais (correntes de circulac¸a˜o ou ainda correntes de magnetiza-
c¸a˜o) em tais enrolamentos. Essas correntes sa˜o limitadas fundamental-
mente pelas indutaˆncias de modo diferencial, definidas na eq. (2.12). E´
deseja´vel que as correntes diferenciais iW,dm sejam mantidas com baixas
amplitudes, com respeito a`s correntes de modo comum iW,cm, de forma
a garantir que o conversor opere sem descontinuidade nas correntes
dos enrolamentos. Vale lembrar que as correntes dos enrolamentos sa˜o
compostas por componentes de modo diferencial e comum (cf.eq. (2.6)),
sendo que o cancelamento destas leva os diodos DjP ou DjN (Figura
8) ao bloqueio, modificando totalmente a operac¸a˜o do conversor. Neste
sentido, o conhecimento das correntes diferencias e´ de fundamental im-
portaˆncia no projeto do transformador de multi-interfase. As tenso˜es e






donde verifica-se que a amplitude da corrente diferencial e´ influenci-
ada pelas tenso˜es aplicadas em cada enrolamento, tempo de aplicac¸a˜o
e pelas indutaˆncia diferenciais. A Figura 25 apresenta formas de onda
teo´ricas da tensa˜o de entrada vin, tensa˜o nos enrolamentos vW,j com
respeito aos sinais de comando dos interruptores Sj (j = 1, 2, .., N),
para conversores hipote´ticos com N = 2, N = 3 e N = 4. Observa-se
que a frequeˆncia fundamental vWj,dm e´ a pro´pria frequeˆncia de comuta-
c¸a˜o, e que o valor me´dio da tensa˜o diferencial, dentro de um per´ıodo de
comutac¸a˜o, e´ sempre nulo. O valor de pico da corrente diferencial pode
ser calculado com base na integrac¸a˜o no tempo de um dos semiciclos
da tensa˜o diferencial. Assim, uma func¸a˜o que descreve a envolto´ria do






· [(N − γ)γ (γ + 1−Nd) +
+ (N − γ − 1) (Nd− γ) (γ + 1)] , (2.61)














































Figura 25 – Formas de onda teo´ricas da tensa˜o de entrada vin, tensa˜o
vW,j sobre um enrolamento do transformador e sinais de comando para
conversores com: (a) N=2; (b) N=3; (c) N=4.
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2.9 ANA´LISE DO ESTA´GIO DE SAI´DA DO CONVERSOR
Nesta sec¸a˜o sera˜o apresentados os equacionamentos para a cor-
rente eficaz nos capacitores de sa´ıda e para a ondulac¸a˜o de tensa˜o na
carga. Para as ana´lises subsequentes, considera-se que a corrente dre-
nada da fonte seja senoidal e em fase com a tensa˜o, conforme a eq.
(2.30), bem como o sinal de controle seja aquele determinado na eq.
(2.38).
2.9.1 Corrente Eficaz nos Capacitores de Sa´ıda
Devido a` operac¸a˜o do conversor, a corrente na sa´ıda iop so´ existe
durante o semiciclo positivo da tensa˜o de entrada (0 < θ < pi). Para
um instante qualquer durante este per´ıodo, a corrente de sa´ıda ira´ os-
cilar entre dois valores, como ja´ apresentado na Figura 12. Tais va-
lores dependem da corrente de entrada e da faixa de operac¸a˜o, sendo
que a durac¸a˜o destes e´ func¸a˜o da faixa de operac¸a˜o, da raza˜o c´ıclica e
da frequeˆncia de comutac¸a˜o. Ressalta-se novamente a dependeˆncia do
comportamento do conversor com as faixas de operac¸a˜o.













N−γmin−1 f1,γmin(θ) + f2,γmin(θ)dθ ; se Λ ≥ 2∫ pi/2
N−γmin−1 f1,γmin(θ) + f2,γmin(θ)dθn ; se Λ < 2
(2.63)




























Seja a relac¸a˜o (2.66) para as correntes na sa´ıda do conversor,
onde iCop e´ a corrente no capacitor do grupo positivo do banco e Io,avg







Figura 26 – Circuito ele´trico para ana´lise da corrente eficaz nos capa-
citores do filtro de sa´ıda.









2 − I¯2o (2.68)
Realizando a mesma ana´lise para o semiciclo negativo obte´m-se:
ICon,rms = ICop,rms (2.69)
As equac¸o˜es anteriores na˜o permitem uma ana´lise qualitativa
clara da influeˆncia do nu´mero de pernas na corrente eficaz nos capa-
citores de sa´ıda. Todavia, sabe-se que a corrente nos capacitores e´
composta de componentes de alta e baixa frequeˆncia, e que as compo-
nentes de baixa frequeˆncia na˜o sa˜o alteradas com o aumento do nu´mero
de pernas. Para o caso extremo onde N →∞ a ondulac¸a˜o de corrente
de alta frequeˆncia e´ nula, logo a corrente eficaz nos capacitores e´ igual
a` componente de baixa frequeˆncia ICo,lf,rms, determinada como segue.
A corrente de sa´ıda iop e´ a soma das correntes que fluem atrave´s
dos diodos Djp, os quais operam em tempo complementar. Assim, a
corrente me´dia quase instantaˆnea do grupo positivo 〈iop〉 para o retifi-
cador PFC e´ determinada por:
〈iop〉 = iind′ (2.70)




[1− cos (2θ)] (2.71)
Sabe-se que, com base no equil´ıbrio de poteˆncias, a corrente me´-





Substituindo a eq. (2.72) na eq. (2.71) e desenvolvendo chega-se
a:
〈iop〉 = 2I¯o [1− cos (2θ)] (2.73)
Analisando a operac¸a˜o do conversor, verifica-se que durante o
semiciclo positivo a corrente de baixa frequeˆncia no capacitor Cop cor-
responde a` corrente me´dia quase instantaˆnea de sa´ıda menos a corrente
de carga Io, a qual sera´ considerada constante nesta ana´lise. Durante o
semiciclo negativo, a corrente no capacitor Cop e´ igual a −Io. Assim, a


















Para operac¸a˜o equilibrada e em regime permanente as corren-
tes eficazes nos capacitores de sa´ıda (Cop e Con) sa˜o ideˆnticas, logo
resolvendo a eq. (2.74) obte´m-se:
ICop,lf,rms = ICon,lf,rms =
√
2 I¯o (2.75)
Assim, apresenta-se na Figura 27 a corrente eficaz normalizada
nos capacitores em func¸a˜o do ı´ndice de modulac¸a˜o, para diferentes nu´-
mero de pernas. Percebe-se facilmente a reduc¸a˜o da corrente eficaz com
o aumento de N . Para valores elevados de M a diferenc¸a e´ pequena,
pore´m e´ evidentemente acentuada para pequenos ı´ndices de modulac¸a˜o.
Observa-se que este fato e´ particularmente importante em conversores
que operam com alimentac¸a˜o universal, onde M varia largamente.
A influeˆncia do ı´ndice de modulac¸a˜o na corrente de sa´ıda iop e´
ilustrada igualmente no exemplo da Figura 28, onde sa˜o considerados
dois casos extremos de ı´ndice de modulac¸a˜o, M = 1 e M = 0, 1, ambos
































Figura 27 – Corrente eficaz normalizada dos capacitores de sa´ıda.
n´ıtido o aumento daquelas de alta frequeˆncia, e consequentemente o
valor eficaz da corrente nos capacitores de sa´ıda, no caso onde M = 0, 1.
2.9.2 Ondulac¸a˜o da Tensa˜o de Sa´ıda
Embora a componente de alta frequeˆncia e a ondulac¸a˜o da cor-
rente de sa´ıda dependam do nu´mero de pernas do conversor, as compo-
nentes de baixa frequeˆncia permanecem inalteradas. Assim, o projeto
do filtro de sa´ıda deve considerar este fato tambe´m.
Os capacitores sa˜o carregados somente em um dos semiciclos,
logo as tenso˜es nestes sa˜o ideˆnticas, pore´m defasadas de 180◦. Assim,
a tensa˜o total aplicada a` carga, correspondente a` soma das tenso˜es
nos capacitores, conte´m uma componente cont´ınua e uma componente
alternada de 2ωg. Dessa forma, pelo crite´rio de ondulac¸a˜o de tensa˜o,
os capacitores Cop e Con e sa˜o projetados de acordo com a eq. (2.76),
























































Figura 28 – Influeˆncia do ı´ndice de modulac¸a˜o na corrente de sa´ıda iop
para N = 10:(a) M = 1; (b)M = 0, 1.
2.10 ANA´LISE DO CONTEU´DO DE ALTA FREQUEˆNCIA DO CON-
VERSOR MLMSR MONOFA´SICO
Os retificadores PFC multin´ıveis empregando ce´lulas de comu-
tac¸a˜o de mu´ltiplos estados sa˜o potenciais candidatos em aplicac¸o˜es de
alto rendimento e elevada densidade de poteˆncia. Desde que os filtros
de compatibilidade eletromagne´tica bem como os demais componen-
tes passivos sa˜o responsa´veis por significativa parcela de peso e volume
dos conversores (HELDWEIN, 2008), logo o conhecimento detalhado do
espectro harmoˆnico gerado por tais conversores e´ de fundamental im-
portaˆncia no projeto destes componentes. Esta sec¸a˜o apresenta um
me´todo generalizado para ana´lise dos harmoˆnicos de tensa˜o gerados
por retificadores MLMSR (ORTMANN et al., 2011).
2.10.1 Ana´lise da Tensa˜o de Entrada
O me´todo de ana´lise atrave´s da integral dupla de Fourier consti-
tui uma importante ferramenta para a determinac¸a˜o teo´rica dos harmoˆ-
nicos gerados em estrate´gias de modulac¸a˜o PWM baseadas em porta-
dora. De acordo com o esquema de modulac¸a˜o empregado (seno-dente
de serra, seno-triaˆngulo, natural ou regularmente amostrada, etc.) di-
ferentes soluc¸o˜es em forma fechada teˆm sido apresentadas na literatura
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(HOLMES; LIPO, 2003).
Particularmente, o retificador MLMSR emprega um esquema de
modulac¸a˜o PWM com portadoras deslocadas em fase (phase-shift),
como mostrado na Figura 29. As soluc¸o˜es mostradas em (HOLMES;
LIPO, 2003) sera˜o utilizadas como base para as ana´lises subsequentes.
Para facilitar o desenvolvimento matema´tico , considera-se que a
tensa˜o da rede ele´trica e a corrente na entrada do retificador sa˜o dadas
respectivamente por
vg = Vˆg cos (ωgt) (2.77)
e
iin = Iˆin cos (ωgt). (2.78)
Como ja´ apresentado nos cap´ıtulos anteriores, a tensa˜o instan-
taˆnea vin gerada pelo conversor e´ func¸a˜o da raza˜o c´ıclica, do sentido
da corrente de entrada e do padra˜o de modulac¸a˜o. Reescreve-se aqui a
expressa˜o da tensa˜o de entrada
vin = sign (iin) · Vo(N −Nc)
2N
, (2.79)
onde e´ observado que para cada interruptor comandado (lembrando que
Nc representa o nu´mero total de interruptores comandados) a tensa˜o de
entrada e´ diminu´ıda de um fator de Vo/(2N) (vide Figura 29). Assim,
a contribuic¸a˜o individual vin,j dada por cada interruptor Sj e´ expressa
por
vin,j = sign (iin) · Vo
2N
sj , (2.80)
onde sj e´ a func¸a˜o lo´gica bina´ria complementar da func¸a˜o de comutac¸a˜o
sj . Cada func¸a˜o de comutac¸a˜o e´ definida como
sj =
{
1 , if d (θg) > cj (θcj)
0 , if d (θg) < cj (θcj)
, (2.81)
onde cj e´ o sinal de portadora para o interruptor Sj e θcj e´ sua respectiva
fase instantaˆnea.
Neste sentido, a tensa˜o instantaˆnea de entrada vin pode ser de-
terminada, de forma alternativa, atrave´s da soma das contribuic¸o˜es
individuais de cada interruptor:




















































































































































































































































































A Figura 29 mostra a gerac¸a˜o teo´rica da tensa˜o de entrada, com
respeito a`s portadoras cj , sinal de controle d e func¸o˜es de comutac¸a˜o
sj .
O retificador opera com fator de poteˆncia idealmente unita´rio,
onde a corrente de entrada iin e a tensa˜o da rede de alimentac¸a˜o esta˜o
em fase. Baseado nisso, a contribuic¸a˜o individual de cada tensa˜o defi-
nida na eq. (2.80) apresenta, na entrada, o comportamento temporal
de um inversor de treˆs n´ıveis (HOLMES; LIPO, 2003). Assim, as tenso˜es
















{cos(mθcj + nθg)− cos[mθcj + n (θg−pi)]} ,
(2.83)
onde
θcj = ωct+ φj = ωct+ 2pi(j − 1)/N (2.84)
e Jn(·) e´ a func¸a˜o de Bessel de primeira espe´cie e ordem n.
A tensa˜o de entrada vin e´ prontamente determinada atrave´s da
soma das contribuic¸o˜es atrave´s da soma das tenso˜es individuais vin,j ,
lembrando que estas esta˜o defasadas entre si de 2pi/N rad. Assim:
vin =M
Vo


































+ n (θg − pi)
]}
(2.85)
O primeiro termo do segundo membro da eq. (2.85) refere-se a
componente fundamental, sendo que o segundo termo esta´ relacionado
com os harmoˆnicos da frequeˆncia de comutac¸a˜o gerados pelo conversor.
Os componentes com m 6= 0 e n = 0 sa˜o os harmoˆnicos da portadora,
e aqueles para m 6= 0 e n 6= 0 referem-se aos harmoˆnicos de banda
lateral. A equac¸a˜o eq. (2.85) mostra que existem harmoˆnicos apenas
em torno das frequeˆncias harmoˆnicas da portadora, dadas por m = kN ,
com k = 1..+∞. Ale´m disso, percebe-se que os harmoˆnicos de banda
lateral ocorrem somente para valores ı´mpares de n, ou seja, n = 2x−1,
com x ∈ Z.
De acordo com a eq. (2.85), a amplitude de cada componente
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a qual e´ influenciada pelo ı´ndice de modulac¸a˜o M e pelo nu´mero de
pernas de semicondutores.
2.11 MODELO E CONTROLE DO CONVERSOR
Os retificadores PFC sa˜o normalmente empregados no esta´gio de
entrada de fontes de alimentac¸a˜o, com intuito de fornecer uma tensa˜o
cont´ınua regulada e idealmente sem efeitos para a rede de alimentac¸a˜o.
Independentemente da topologia de poteˆncia adotada, cabe a` estrate´-
gia de controle do conversor garantir tais caracter´ısticas operacionais.
Diversas estrate´gias de controle foram e ainda sa˜o propostas para esta
finalidade, sendo que a mais difundida baseia-se no controle do valor
me´dio instantaˆneo da corrente do indutor boost (TODD, 1999).
O controle por valores me´dios instantaˆneos sera´ empregado neste
trabalho, com pequenas alterac¸o˜es com relac¸a˜o a` metodologia cla´ssica.
A estrate´gia e´ composta, basicamente, de treˆs malhas de controle, uma
que controla a corrente do indutor boost, a que regula a tensa˜o de sa´ıda
do conversor e uma terceira malha para compensac¸a˜o feedforward da
tensa˜o de entrada. A Figura 30 ilustra a estrutura de controle ba´sica
aplicada ao retificador monofa´sico multin´ıvel com ce´lula de comutac¸a˜o
de mu´ltiplos estados.
2.11.1 Modelo de Pequenos Sinais para o Controle da Corrente de En-
trada
A malha de controle de corrente tem por objetivo controlar a
corrente que flui atrave´s do indutor boost, cabendo a esta, portanto, a
tarefa de garantir o seguimento da corrente de refereˆncia com o menor
erro admiss´ıvel. Por sua vez, a corrente de refereˆncia e´ determinada
pela forma de onda da tensa˜o de alimentac¸a˜o, com amplitude ajustada
pela malha de controle da tensa˜o de sa´ıda.
Como ja´ apresentado, a corrente no indutor boost e´ controlada
atrave´s da imposic¸a˜o de tensa˜o sobre este. Idealmente, a tensa˜o da fonte
de alimentac¸a˜o na˜o e´ afetada pela operac¸a˜o do conversor, logo o controle




















D2p Djp DNp 
D1n D2n Djn DNn 
Con 
vg 
Figura 30 – Estrutura ba´sica de controle aplicada ao retificador mono-
fa´sico multin´ıvel com ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados.
em vista que na operac¸a˜o como retificador PFC a corrente e a tensa˜o
esta˜o em fase, bem como a tensa˜o de sa´ıda e´ considerada constante,
logo a tensa˜o gerada pelo conversor depende unicamente do sinal de
controle que determina a raza˜o c´ıclica, como mostrado na eq. (2.28).
Assim, conclui-se que o controle da corrente no indutor boost e´ feito
atrave´s do ajuste da raza˜o c´ıclica do conversor, por conseguinte, um
modelo ele´trico que relaciona essas varia´veis deve ser obtido.
Seja a raza˜o c´ıclica complementar, dada por D′ = (1−D). Com









= vg − Vo
2
d′ (2.88)





Figura 31 – Retificador PFC representado pelo resistor equivalente req
trada e raza˜o c´ıclica complementar, obteˆm-se:
iin = Iin + i˜in (2.89)
d′ = D′ + d˜′ (2.90)
Como a frequeˆncia de comutac¸a˜o e´ muito maior que a frequeˆncia
da rede ele´trica, logo esta u´ltima pode ser considerada constante dentro
de um subper´ıodo de comutac¸a˜o Ts/N . Assim, substituindo as equac¸o˜es













Resolvendo a equac¸a˜o (2.91) e aplicando a transformada de La-
place sobre o resultado chega-se a` equac¸a˜o (2.92):





Por fim, o modelo de pequenos sinais que relaciona a corrente









2.11.2 Modelo de Pequenos Sinais para o Controle da Tensa˜o de Sa´ıda
Considerando que a malha de controle da corrente garante o
seguimento da refereˆncia imposta pela tensa˜o vg, logo o conversor opera
idealmente com fator de poteˆncia unita´rio, ou seja, e´ visto pela rede
como um resistor equivalente req, como mostra a Figura 31














Se as perdas do conversor na˜o sa˜o consideradas, enta˜o pi = po,









Da eq. (2.96) verifica-se que se a tensa˜o eficaz de alimentac¸a˜o e´
constante, para que a tensa˜o de sa´ıda vo se mantenha regulada durante
uma variac¸a˜o de carga (variac¸a˜o de ro) e´ necessa´rio alterar o valor de
req. Por outro lado, se a carga e´ constante e a tensa˜o de alimentac¸a˜o
varia (considerando ainda que nenhuma te´cnica de compensac¸a˜o feed-
forward da tensa˜o de alimentac¸a˜o seja empregada) logo req deve ser
alterado para garantir a regulac¸a˜o da tensa˜o vo.
Observa-se que o valor de req e´ imposto pela malha de controle
da tensa˜o de sa´ıda, definindo a refereˆncia para malha de corrente e,





Seja geq a condutaˆncia equivalente do conversor mostrado na





Como a tensa˜o vg e´ utilizada para impor o formato da corrente de
refereˆncia, logo a condutaˆncia geq constitui varia´vel de sa´ıda da malha
de controle da tensa˜o vo, e enta˜o:
iin,ref = geqvg (2.99)
Como as malhas de corrente e tensa˜o esta˜o acopladas, e´ impor-
tante verificar os limites operacionais de geq, de forma a na˜o compro-
meter o desempenho da operac¸a˜o da malha de corrente.
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Seja a eq. (2.100), que define a poteˆncia instantaˆnea em um sis-
tema monofa´sico com tensa˜o e correntes senoidais. E´ noto´ria a presenc¸a
de uma parcela constante (poteˆncia me´dia) e uma parcela oscilante, com




(1− cos (2ωgt)) (2.100)
Para que a corrente de entrada seja uma imagem da tensa˜o de
alimentac¸a˜o, e´ necessa´rio que, em regime permanente, o sinal geq na˜o
varie dentro de um per´ıodo da rede de alimentac¸a˜o. Uma forma de
alcanc¸ar este objetivo e´ simplesmente limitar a banda passante da ma-
lha de controle da tensa˜o de sa´ıda, evitando que a parcela oscilante da
poteˆncia instantaˆnea, presente na tensa˜o de sa´ıda do conversor, tenha
magnitude significativa em geq.
Ainda que existam outras fontes de distorc¸a˜o para a corrente de
entrada, o projeto adequado da malha de tensa˜o e´ de suma importaˆncia
para a minimizac¸a˜o da distorc¸a˜o da corrente de entrada.
Para o projeto da malha de controle da tensa˜o de sa´ıda e´ ne-
cessa´rio, primeiramente, obter a func¸a˜o de transfereˆncia que relaciona
a tensa˜o vo com a condutaˆncia geq. Desconsiderando as perdas da es-
trutura, o balanc¸o de poteˆncia do circuito fica determinado pela eq.
























Para um per´ıodo da rede obte´m-se a eq. (2.102), onde a par-















E´ importante observar que se a tensa˜o quadra´tica de sa´ıda e´ de-
finida como varia´vel de estado, logo a eq. (2.102) e´ linear, sendo va´lida
para ana´lise de pequenos e grandes sinais (MAHABIR et al., 1990; BUSO;
MATTAVELLI, 2006). Entretanto, como a tensa˜o de sa´ıda e´ praticamente
constante, e´ poss´ıvel linearizar a eq. (2.102) de forma a controlar di-
retamente a tensa˜o de sa´ıda, sendo que para tal considera-se Vg,rms
constante.
Empregando a se´rie de Taylor, lineariza-se a tensa˜o quadra´tica
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de sa´ıda no ponto vo
2 = Vo
2, conforme a eq. (2.103).
vo
2 ≈ 2Vovo − Vo2 (2.103)
Substituindo a eq. (2.103) na eq. (2.102) e aplicando peque-
nas perturbac¸o˜es nas varia´veis de interesse, conforme (2.104) e (2.104),
obte´m-se o modelo linearizado de pequenos sinais da tensa˜o de sa´ıda
como func¸a˜o da condutaˆncia, mostrado na eq. (2.106).
vo = Vo + v˜o (2.104)












2.11.3 Alimentac¸a˜o Direta da Tensa˜o da Rede Ele´trica
Como ja´ comentado, a malha de controle da tensa˜o de sa´ıda e´
normalmente projetada para ter uma banda passante reduzida, em fun-
c¸a˜o da parcela oscilante presente em vo. Por conseguinte, o sistema sera´
lento na˜o somente para variac¸o˜es de carga mas tambe´m para variac¸o˜es
no valor eficaz da tensa˜o da rede ele´trica.
Uma forma de amenizar a influeˆncia das variac¸o˜es do valor eficaz
de vg consiste em utilizar tal grandeza durante a determinac¸a˜o da cor-
rente de refereˆncia. Assim, com base no equil´ıbrio de poteˆncias definido
na eq. (2.96), reformula-se a a corrente de refereˆncia (eq. (2.99)) de
acordo com a eq. (2.107), onde a varia´vel vg,rms






Como a metodologia empregada para a determinac¸a˜o do valor
eficaz (filtros analo´gicos, algoritmos digitais, etc) introduz uma dinaˆ-
mica no sinal vg,rms
′, logo pequenas alterac¸o˜es na tensa˜o de sa´ıda podem
ocorrer durante este per´ıodo transito´rio.
A medic¸a˜o da tensa˜o da rede de alimentac¸a˜o pode ser igualmente
empregada para minimizar o esforc¸o do controle de corrente. Com base
na eq. (2.33), verifica-se que a tensa˜o 〈vin〉 gerada pelo conversor e´
composta de duas parcelas, uma senoidal e outra cossenoidal. Como
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a fonte de alimentac¸a˜o e´ senoidal e o conversor opera com fator de
poteˆncia e rendimento unita´rios, logo a poteˆncia me´dia drenada da






Assim, isolando a corrente Iˆin da eq. (2.108) e substituindo
na eq. (2.33) obte´m-se a eq. (2.109), onde fica evidente que a parcela
senoidal de vin na˜o contribui para a transfereˆncia de energia do sistema
(BORGONOVO, 2005).
〈vin〉 = Vˆgsen (ωgt)− po
2Vˆg
ωgLb cos (ωgt) (2.109)
Sob o ponto de vista de controle da corrente do indutor, o qual e´
feito atrave´s da imposic¸a˜o da tensa˜o sobre este, a tensa˜o de alimentac¸a˜o
e´ vista como uma perturbac¸a˜o no sistema. Este fato e´ apresentado no













Figura 32 – Diagrama de grandes sinais do retificador PFC.
Entretanto, como a tensa˜o da rede de alimentac¸a˜o e´ mensurada,
logo e´ poss´ıvel cancelar esta perturbac¸a˜o atrave´s da retroalimentac¸a˜o
da tensa˜o vg, como apresentado no digrama da Figura 33.
E´ importante observar que a tensa˜o vg constitui uma perturbac¸a˜o
de valor considera´vel para o controle de corrente. Assim, ao empregar
a metodologia de retroalimentac¸a˜o, o controle de corrente passa a ter

















Figura 33 – Diagrama de grandes sinais para ana´lise do retificador PFC
com retroalimentac¸a˜o da tensa˜o de alimentac¸a˜o.
Tabela 1 – Especificac¸o˜es para as simulac¸o˜es nume´ricas do retificador
monofa´sico.
Paraˆmetro Valor
Ondulac¸a˜o de corrente 25% @ N = 2
Ondulac¸a˜o da tensa˜o de sa´ıda 1%
Base de corrente 1p.u.=Iˆin
Base de tensa˜o 1p.u.=Vo
Relac¸a˜o de frequeˆncias fs/fg ≈ 833
2.12 SIMULAC¸O˜ES NU´MERICAS
Esta sec¸a˜o apresenta os resultados obtidos atrave´s de simula-
c¸o˜es nume´ricas, com o intuito de enfatizar, de forma mais qualitativa,
a influeˆncia do nu´mero de pernas na operac¸a˜o do conversor. Neste
sentido, todos os resultados obtidos sera˜o normalizados a`s bases in-
dicadas, sendo que maiores detalhes de projeto e implementac¸a˜o na˜o
sera˜o apresentados neste momento. Em todos os casos foi empregado o
software PSIM versa˜o 9.0. A Tabela 1 resume os principais paraˆmetros
utilizados nas simulac¸o˜es. Ressalta-se que o indutor Lb foi projetado
considerando um conversor de duas pernas, e este valor foi mantido
constante para todas as simulac¸o˜es, enfatizando assim o efeito do nu´-
mero de pernas na operac¸a˜o do converor. Os resultados foram reunidos
em dois grupos, de acordo com o ı´ndice de modulac¸a˜o empregado.
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2.12.1 Resultados para M = 0, 82
A Figura 34 ilustra as formas de onda da corrente no indutor
boost, tensa˜o gerada pelo conversor e corrente nos capacitores de sa´ıda,
para conversores de duas, treˆs e quatro pernas. Com um ı´ndice de
modulac¸a˜o M = 0, 82, a restric¸a˜o da eq. (2.45) foi respeitada, logo o
conversor operou com o nu´mero ma´ximo de n´ıveis na tensa˜o de entrada,
em todos os treˆs conversores. Percebe-se tambe´m a mudanc¸a no perfil
da corrente atrave´s dos capacitores de sa´ıda, onde as componentes de
alta frequeˆncia (e consequentemente o valor eficaz) sa˜o reduzidas com
o aumento do nu´mero de pernas.
A Figura 35 apresenta a ondulac¸a˜o na corrente de entrada e a
tensa˜o sobre o indutor boost para M = 0, 82 e N = 2, 3, 4. Em todos os
casos, como ja´ mencionado, a indutaˆncia do indutor boost foi mantida
constante, sendo nota´vel a diminuic¸a˜o da ondulac¸a˜o na corrente que flui
atrave´s deste com o aumento de N . Ficam tambe´m evidentes as trocas
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Figura 35 – Ondulac¸a˜o da corrente de entrada e tensa˜o sobre o indutor
boost Lb, relac¸a˜o fs/fg ≈ 833 com M = 0, 82 para :(a)N = 2; (b)
N = 3 e (c) N = 4.
Na Figura 36 verifica-se o detalhe da tensa˜o vin no instante
θ = pi/2 para N = 2, 3, 4. Fica evidente o efeito da multiplicac¸a˜o
da componente de alta frequeˆncia na entrada do conversor, para o au-























Figura 36 – Detalhe da tensa˜o de entrada vin no instante θ = pi/2 ,
relac¸a˜o fs/fg ≈ 833 e M = 0, 82 para:(a)N = 2; (b) N = 3 e (c)
N = 4.
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2.12.2 Resultados para M = 0, 41
Considera-se agora uma segunda situac¸a˜o, onde o ı´ndice de mo-
dulac¸a˜o e´ M = 0, 41. As formas de onda da corrente no indutor boost,
tensa˜o gerada pelo conversor e corrente nos capacitores de sa´ıda sa˜o
mostradas na Figura 37, para N = 2, 3, 4. Neste caso, a restric¸a˜o da
eq. (2.45) na˜o foi respeitada, logo o conversor com N = 2 apresentou
treˆs n´ıveis na tensa˜o de entrada e formas de onda que guardam seme-
lhanc¸a com a das topologias convencionais de treˆs n´ıveis. O conversor
com N = 3 exibiu cinco n´ıveis, da mesma forma que o conversor com
N = 4. Observa-se tambe´m a mudanc¸a na forma de onda da corrente
de sa´ıda, diferente da mostrada quando M = 0, 82 .
Na Figura 38 sa˜o apresentados os resultados obtidos para a on-
dulac¸a˜o na corrente de entrada e a tensa˜o sobre o indutor boost para
M = 0, 41 e N = 2, 3, 4. E´ importante ressaltar que embora apresentem
o mesmo nu´mero de n´ıveis, os conversores com N = 3 e N = 4 operam
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Figura 38 – Ondulac¸a˜o da corrente de entrada e tensa˜o sobre o indutor
boost Lb, relac¸a˜o fs/fg ≈ 833 e M = 0, 41 para :(a)N = 2; (b) N = 3
e (c) N = 4.
O detalhe da tensa˜o vin no instante θ = pi/2 para N = 2, 3, 4 e
M = 0, 41 e´ mostrado na Figura 39. Mesmo com a reduc¸a˜o do nu´mero
de n´ıveis, a primeira componente significativa de alta frequeˆncia da





















Figura 39 – Detalhe da tensa˜o de entrada vin no instante θ = pi/2,
relac¸a˜o fs/fg ≈ 833 e M = 0, 41 para:(a)N = 2; (b) N = 3 e (c)
N = 4.
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2.12.3 Componentes de Alta Frequeˆncia da Tensa˜o de Entrada
Para a ana´lise da tensa˜o de entrada gerada pelo conversor sa˜o
apresentadas na Figura 40 simulac¸o˜es em malha fechada de conversores
com N = 2, N = 3 e N = 4. A tensa˜o de entrada vin, sua respectiva
me´dia local < vin > e espectro harmoˆnico para todos os casos sa˜o
mostrados para dois diferentes ı´ndices de modulac¸a˜o, M = 0, 82 e M =
0, 41. Para M = 0, 82 todos os conversores operam com o ma´ximo
nu´mero de n´ıveis. Por outro lado, e´ visto que quando M = 0, 41 o
conversor com N = 2 apresenta apenas treˆs n´ıveis e os conversores com
N = 3 e N = 4 exibem somente cinco n´ıveis em vin.
Uma primeira observac¸a˜o visual do espectro harmoˆnico indica
que os espectros em cada caso na˜o aparentam considera´vel alterac¸a˜o
em func¸a˜o da reduc¸a˜o do nu´mero de n´ıveis. Fica claro que os grupos
de componentes de alta frequeˆncia ocorrem, em qualquer caso, para
m = kN , com k = 1..+∞.
Com o intuito de avaliar mais detalhadamente a distribuic¸a˜o
harmoˆnica para diferentes valores de N e dois ı´ndices de modulac¸a˜o, a
Figura 41 mostra o perfil dos harmoˆnicos em torno dos grupos harmoˆ-
nicos da portadora dados por m = kN com k = 1, 2, 3, 6. As ampli-
tudes dos harmoˆnicos mostradors na Figura 41 sa˜o calculadas com a
eq. (2.86) e os resultados sa˜o interpolados para mostrar as envolto´rias
de cada grupo relacionado com m. Cabe ressaltar, entretanto, que de
acordo eq. (2.85) na˜o ha´ harmoˆnicos para valores pares de n. Todos os
resultados esta˜o normalizados com respeito a` componente fundamental
vin,fg e mostram que, em ambos os casos (M = 0, 82 e M = 0, 41), o
conteu´do harmoˆnico e´ reduzido com o aumento de N . Ale´m disso, para
um dado valor de M , o espectro harmoˆnico se torna mais espalhado
quando N aumenta. Esta ana´lise mais detalhada indica que, para cada
valor de N , ha´ diferenc¸as considera´veis entre os espectros harmoˆnicos
entre a Figura 41(a) e (b), onde os ı´ndices de modulac¸a˜o sa˜o M = 0, 82
e M = 0, 41 respectivamente. Isto ocorre porque o ı´ndice de modulac¸a˜o
afeta o nu´mero de n´ıveis da tensa˜o de entrada.
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Figura 40 – Simulac¸o˜es em malha fechada apresentando as tenso˜es de
entrada e seus respectivos espectros harmoˆnicos: (a) N=2; (b) N=3
e (c) N=4. Os resultados na coluna da esquerda sa˜o para ı´ndices de






































































































































































































































































































































































































































































Este cap´ıtulo apresentou o estudo generalizado do retificador mo-
nofa´sico multin´ıvel empregando ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos esta-
dos. A influeˆncia do nu´mero de pernas N do conversor quanto a` tensa˜o
e corrente de entrada, bem como da corrente de sa´ıda foram avaliadas.
Observou-se que o aumento de N reduz progressivamente a on-
dulac¸a˜o da corrente de entrada, ao mesmo tempo que incrementa o
nu´mero de n´ıveis da tensa˜o de entrada do conversor. Entretanto, ficou
evidente na ana´lise exposta na Figura 21 que a reduc¸a˜o da ondulac¸a˜o
de corrente para N > 4 na˜o e´ ta˜o expressiva, menor que 10% com o
incremento de N para ı´ndices de modulac¸a˜o t´ıpicos.
A corrente de sa´ıda do conversor foi igualmente avaliada com res-
peito a` variac¸a˜o de N . Verificou-se que, quando N →∞, as componen-
tes de alta frequeˆncia sa˜o reduzidas e a corrente de sa´ıda se aproxima
assintoticamente de suas componentes me´dia e de baixa frequeˆncia -
responsa´veis pela transfereˆncia de energia para o esta´gio de sa´ıda do
conversor.
Foi tambe´m constatado que todos os aspectos avaliados sofrem
forte influeˆncia do ı´ndice de modulac¸a˜o M . O nu´mero efetivo de n´ıveis
e´ afetado por M , com maior expressa˜o em conversores com elevado nu´-
mero de pernas, sendo que este fato tambe´m se reflete na ondulac¸a˜o da
corrente de entrada. As componentes de alta frequeˆncia na corrente de
sa´ıda sa˜o relativamente maiores, com respeito a`s componente de baixa
frequeˆncia, para valores reduzidos de M . Todos estes fatos devem ser
levados em considerac¸a˜o na escolha do nu´mero de pernas N , dos filtros
de entrada e sa´ıda, do ca´lculo dos esforc¸os ele´tricos nos componentes
ativos e passivos, principalmente se o conversor operar com alimentac¸a˜o
universal.
Uma soluc¸a˜o anal´ıtica para o conteu´do harmoˆnico do retificador
PFC monofa´sico multin´ıvel com ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos es-
tados foi apresentada. Os resultados demonstram que tal ana´lise pode
ser empregada no projeto de elementos passivos bem como em filtros
de compatibilidade eletromagne´tica.
De forma geral, em todas as ana´lise realizadas, o aumento de
N se mostrou favora´vel ao desempenho do conversor. Entretanto, e´
necessa´rio mencionar que esse fato e´ naturalmente acompanhado da
complexidade em outros circuitos do conversor. Um exemplo sa˜o os
circuitos de modulac¸a˜o, onde mesmo dispositivos digitais de u´ltima
gerac¸a˜o (INSTRUMENTS, 2007) podem ter recursos perife´ricos insufici-
entes, sendo potencialmente necessa´ria a utilizac¸a˜o de dispositivos de
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lo´gica programa´vel (FPGAs) para a elaborac¸a˜o dos circuitos de mo-
dulac¸a˜o. A quantidade de circuitos de acionamento (drivers) e suas
respectivas fontes de alimentac¸a˜o tambe´m caracterizam uma desvanta-
gem ao acre´scimo de N . Outro fato relevante e´ a complexidade para
a confecc¸a˜o do transformador de multi-interfase, tambe´m influenciada
pelo aumento de N . Ainda assim, os resultados obtidos mostram-se
favora´veis e fundamentam o emprego desta topologia para aplicac¸o˜es
de alta poteˆncia, alto rendimento e elevada densidade de poteˆncia.
3 IMPLEMENTAC¸A˜O DO RETIFICADOR PFC
MONOFA´SICO MULTINI´VEL COM CE´LULA DE
COMUTAC¸A˜O DE MU´LTIPLOS ESTADOS
3.1 INTRODUC¸A˜O
O conceito e a operac¸a˜o generalizada do retificador monofa´sico
multin´ıvel empregando ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados foram
introduzidos no cap´ıtulo anterior. O interruptor bidirecional de quatro
terminais foi considerado ideal e detalhes de sua realizac¸a˜o f´ısica foram
desconsiderados naquele momento.
Este cap´ıtulo tem por objetivo apresentar aspectos construtivos
e tecnolo´gicos para a realizac¸a˜o f´ısica do conversor monofa´sico. Inici-
almente sa˜o apresentadas alternativas para a implementac¸a˜o dos inter-
ruptores SPTT, seguidas da ana´lise de esforc¸os ele´tricos nos semicon-
dutores empregados. Uma metodologia para estimac¸a˜o das perdas na
estrutura e´ introduzida para a avalizac¸a˜o do rendimento do conversor.
No fim do cap´ıtulo sa˜o apresentados resultados experimentais de um
proto´tipo de 1,5 kW constru´ıdo em laborato´rio.
3.2 REALIZAC¸A˜O DOS INTERRUPTORES GENE´RICOS SJ
Os interruptores bidirecionais de quatro terminais (SPTT), ilus-
trados no conversor gene´rico da Figura 8, podem ser implementados
atrave´s de diferentes realizac¸o˜es. O termo realizac¸a˜o e´ empregado aqui
para designar um arranjo de semicondutores com caracter´ısticas pro´-
prias, tendo, portanto, influeˆncia direta sobre va´rios aspectos pra´ticos,
dos quais se ressalta:
• Necessidade de circuitos de comando e fontes auxiliares;
• Versatilidade e possibilidades na modulac¸a˜o;
• Perdas em conduc¸a˜o e na comutac¸a˜o - logo sobre o rendimento
do conversor;
• Custo.
Inicialmente sera˜o consideradas treˆs diferentes realizac¸o˜es, mos-
tradas na Figura 42 juntamente com o interruptor gene´rico de qua-

































Figura 42 – Realizac¸o˜es para o interruptor bidirecional de quatro ter-
minais: a) Interruptor gene´rico; b) interruptor do tipo I; c) interruptor
do tipo II; d) interruptor do tipo III.
(j = 1, 2, 3..N), sendo que os terminais jp e jn sa˜o conectados aos
respectivos diodos Djp e Djn , bem como o terminal 0 esta´ ligado ao
ponto central do barramento CC de sa´ıda. E´ importante salientar que
a operac¸a˜o do conversor, do ponto de vista externo (corrente de en-
trada, tensa˜o gerada pelo conversor e corrente de sa´ıda), na˜o e´ afetada
pela realizac¸a˜o dos semicondutores, desde que um esquema adequado
de comando seja empregado. Deve-se ressaltar tambe´m que, embora
os interruptores controlados nos arranjos da Figura 42 sejam MOS-
FETs, dispositivos de outras tecnologias como IGBTs e BJTs podem
ser empregados.
Para as ana´lises subsequentes sa˜o feitas as seguintes considera-
c¸o˜es:
• Fonte de alimentac¸a˜o senoidal;
• Transformador de multi-interfase sime´trico com indutaˆncia mag-
netizante infinita, com todo o fluxo concatenado no nu´cleo;
• Corrente de entrada livre de ondulac¸o˜es.
3.2.1 Interruptor SPTT I
De forma geral, verifica-se que esta configurac¸a˜o emprega dois
diodos e dois interruptores controlados, sendo necessa´rios assim dois
circuitos de acionamento e respectivas fontes de alimentac¸a˜o isoladas.
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As etapas de operac¸a˜o ba´sicas de uma perna de semicondutores, para
correntes de entrada positiva e negativa, sa˜o ilustradas na Figura 43.
Na forma ba´sica de operac¸a˜o, os dois interruptores controlados
SjCp e SjCn recebem o mesmo sinal de gatilho, conduzindo apenas o
que esta´ apto para tal. Este esquema de modulac¸a˜o sera´ referenciado

























Figura 43 – Corrente atrave´s dos dispositivos do interruptor I: (a) cor-
rente de entrada positiva e interruptores comandados;(b) corrente de
entrada positiva e interruptores sem comando; (c) corrente de entrada
negativa e interruptores comandados e (d) corrente de entrada negativa
e interruptores sem comando.
no semiciclo positivo da corrente de entrada, ao passo que os diodos
DjTn, Djn e os transistores SjCn operam no semiciclo negativo. Cabe
observar que os diodos DjTp e DjTn operam em baixa frequ¨eˆncia, o que
possibilita a utilizac¸a˜o de dispositivos mais lentos e de menor custo.
Outro fato importante nesta realizac¸a˜o e´ que, quando sa˜o empregados
MOSFETs, na˜o ha´ circulac¸a˜o de corrente nos diodos intr´ınsecos destes.
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3.2.2 Interruptor SPTT II
Este arranjo utiliza dois diodos e dois interruptores controlados,
logo dois circuitos de acionamento sa˜o necessa´rios, juntamente com
suas respectivas fontes de alimentac¸a˜o isoladas. Neste caso tambe´m e´
poss´ıvel comandar de forma simples os dois interruptores SjTp e SjTn
com o mesmo sinal de gatilho.
O fluxo de corrente nos semicondutores em cada etapa de ope-


































Figura 44 – Corrente atrave´s dos dispositivos do interruptor II: (a)
corrente de entrada positiva e interruptores comandados;(b) corrente de
entrada positiva e interruptores sem comando; (c)corrente de entrada
negativa e interruptores comandados;(d) corrente de entrada negativa
e interruptores sem comando.
Durante o semiciclo positivo da corrente de entrada operam os
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dispositivos SjTn, DjCn, DjTp e Djp. No semiciclo negativo da corrente
de entrada corrente circula atrave´s dos dispositivos SjTp, DjCp, DjTn e
Djn. Neste caso observa-se que existe circulac¸a˜o de corrente nos diodos
intr´ınsecos dos MOSFETs.
3.2.3 Interruptor SPTT III
Nesta realizac¸a˜o sa˜o empregados quatro diodos e apenas um in-
terruptor controlado. Logo, somente um circuito de acionamento e´ uti-
lizado, e assim o nu´mero de fontes auxiliares de alimentac¸a˜o tambe´m e´
reduzido.






































Figura 45 – Corrente atrave´s dos dispositivos do interruptor III: (a)
corrente de entrada positiva e interruptor SjT comandado;(b) corrente
de entrada positiva e interruptor sem comando; (c) corrente de entrada
negativa e interruptor SjT comandado e (d) corrente de entrada nega-
tiva e interruptor sem comando.
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Esta realizac¸a˜o difere substancialmente, com relac¸a˜o a`s anterio-
res, em um importante aspecto: durante a etapa em que o transistor
SjT esta´ comandado existem treˆs semicondutores no percurso da cor-
rente. Tal fato caracteriza uma grande desvantagem para este arranjo,
uma vez que eleva as perdas em conduc¸a˜o da estrutura.
3.3 ESFORC¸OS ELE´TRICOS NOS SEMICONDUTORES
Nas treˆs realizac¸o˜es apresentadas os dispositivos ficam sujeitos a
uma tensa˜o reversa ma´xima de Vo/2, acrescentada das ondulac¸o˜es e pos-
s´ıveis sobretenso˜es. Os esforc¸os de corrente me´dia (avg) e eficaz (rms)
de cada dispositivo sa˜o apresentados nesta sec¸a˜o. Em todos os casos a
corrente de entrada foi considerada livre de ondulac¸o˜es, conforme eq.
(2.30), ou seja, considera-se apenas o valor me´dio quase instantaˆneo
desta varia´vel. Assim, para um dispositivo qualquer X1 que conduz
uma corrente hipote´tica i durante o tempo dTs, as correntes me´dias
e eficazes para um per´ıodo de comutac¸a˜o Ts sa˜o determinadas pelas
equac¸o˜es (3.1) e (3.2), respectivamente. Seguindo o mesmo racioc´ınio,
as correntes me´dias e eficazes dentro de um per´ıodo de comutac¸a˜o para
um outro dispositivoX2, que opera em tempo complementar (1− d)Ts,














































(1− d) · i (t)
(3.4)
Com base no exposto, as correntes me´dias e eficazes nos diodos



































As equac¸o˜es (3.7), (3.8), (3.9) e (3.10) definem os esforc¸os de





























































As correntes me´dias e eficazes nos dispositivos do interruptor do












































































































Nos dispositivos do interruptor III, os esforc¸os de corrente sa˜o de-






































































































As correntes me´dias e eficazes nos dispositivos sa˜o resumidas na
Tabela 2, como func¸a˜o da corrente de pico de entrada Iˆin, do ı´ndice de
modulac¸a˜o M e do nu´mero de pernas N do conversor.
Os esforc¸os de corrente da Tabela 2 sa˜o apresentados de forma
gra´fica nas Figuras 46, 47, 48 e 49, como func¸a˜o do ı´ndice de modulac¸a˜o
M para N = 2, 3, 4.
Observa-se que as correntes nos diodos DjTpn independem do ı´n-
dice de modulac¸a˜o nas realizac¸o˜es I e III, uma vez que operam em baixa
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Tabela 2 – Esforc¸os de corrente nos semicondutores das realizac¸o˜es I,
II e III. j = 1, 2 e y = p, n.
Realizac¸a˜o Dispositivo Corrente Me´dia Corrente eficaz

























































































Figura 46 – Correntes normalizadas nos diodos Djtp: (a) me´dia; (b)
eficaz.

































































Figura 47 – Correntes normalizadas me´dias e eficazes, respectivamente,
nos dispositivos do interruptor I: (a) e (b) em DjTpn; (c) e (d) em SjTpn.
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Figura 48 – Correntes normalizadas me´dias e eficazes, respectivamente,
nos dispositivos do interruptor II: (a) e (b) emDjTpn; (c) e (d) em SjTpn
e DjCpn.
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Figura 49 – Correntes normalizadas me´dias e eficazes, respectivamente,
nos dispositivos do interruptor III: (a) e (b) em DjTpn; (c) e (d) em
DjCpn; (e) e (f) em SjT .
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frequeˆncia. Verifica-se tambe´m que e´ n´ıtido o aumento dos esforc¸os nos
semicondutores controlados com o incremento do ı´ndice de modulac¸a˜o,
ao mesmo tempo que os esforc¸os sa˜o reduzidos nos interruptores que
operam em tempo complementar.
3.4 IMPLEMENTAC¸O˜ES E ESQUEMAS DE MODULAC¸A˜O ALTER-
NATIVOS
As treˆs realizac¸o˜es apresentadas anteriormente apresentam ca-
racter´ısticas pro´prias em termos de nu´mero de componentes, esforc¸os
de corrente e necessidade de drivers. Como um dos objetivos deste
trabalho e´ a obtenc¸a˜o de elevado rendimento, o interruptor do tipo III
sera´ desconsiderado nas ana´lises subsequentes, uma vez que apresenta
maiores perdas em conduc¸a˜o que os demais.
Com o intuito de maximizar ainda mais o rendimento do conver-
sor, novas realizac¸o˜es com esquemas de modulac¸a˜o diferenciados sera˜o
apresentadas nesta sec¸a˜o, com vistas a` reduc¸a˜o das perdas em conduc¸a˜o
dos semicondutores. Para tal, considera-se o arranjo de semicondutores
mostrado na Figura 50(b). Esta estrutura base, composta por quatro
MOSFETs com sinais de comando independentes, sera´ utilizada para
os esquemas de modulac¸a˜o mostrados a seguir. Cabe observar que as




















Figura 50 – Implementac¸o˜es alternativas para o interruptor SPTT:(a)
interruptor gene´rico; (b) estrutura base para as modulac¸o˜es alternati-
vas.
A Figura 51 ilustra os sinais de comando para os esquemas de
modulac¸a˜o apresentados (SCap e SGrid), bem como para os que sera˜o
introduzidos a seguir (SSync e SPar). Em todos os casos considera-se
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Figura 51 – Sinais de comando para os diferentes esquemas de modu-
lac¸a˜o:(a) SCap; (b) SGrid; (c) SSync e (d) SPar.
3.4.1 Operac¸a˜o com Comando S´ıncrono (SSync)
Este esquema de modulac¸a˜o faz com que os semicondutores de
Sj operem de forma ana´loga a` estrate´gia de retificac¸a˜o s´ıncrona, co-
mumente empregada em conversores CC-CC de alto rendimento. Os
diodos sa˜o substitu´ıdos por MOSFETs, reduzindo a queda de tensa˜o
sobre o dispositivo ate´ determinados n´ıveis de corrente. Na presente
estrate´gia, os MOSFETs SjCy (y = p, n) na˜o recebem comando. Du-
rante o semiciclo positivo da corrente de entrada, os MOSFETs SjTp
sa˜o continuamente comandados, enquanto que SjTn recebem os sinais
de comando PWM. Para o semiciclo negativo, SjTn sa˜o continuamente
comandados, ao passo que os MOSFETs SjTp recebem os sinais de
comando.
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3.4.2 Operac¸a˜o Paralela (SPar)
Nesta estrate´gia, todos os semicondutores de uma mesma perna
recebem sinais de comando ideˆnticos. Assim, quando os interruptores
esta˜o comandados, a corrente tende a ser dividida equitativamente em
dois ramos para o ponto 0. Como os dispositivos empregados sa˜o MOS-
FETs, a resisteˆncia equivalente em conduc¸a˜o e´ dividida, logo as perdas
em conduc¸a˜o sa˜o reduzidas.
3.5 ANA´LISE DAS PERDAS NOS SEMICONDUTORES
O conhecimento preciso das perdas nos semicondutores e´ de fun-
damental importaˆncia na etapa de projeto, pois influencia diretamente
o rendimento, o ca´lculo dos dissipadores e consequentemente a den-
sidade de poteˆncia do equipamento. No caso do presente estudo, o
conhecimento pre´vio das perdas nos semicondutores possibilita a ava-
liac¸a˜o e escolha da melhor realizac¸a˜o e estrate´gia de modulac¸a˜o.
As metodologias para o ca´lculo das perdas de comutac¸a˜o nos se-
micondutores normalmente empregam aproximac¸o˜es geome´tricas, para
a avaliac¸a˜o da energia envolvida na comutac¸o˜es. Por outro lado, e´ co-
mum a utilizac¸a˜o dos dados de cata´logo para a determinac¸a˜o das perdas
em conduc¸a˜o. Estes procedimentos sa˜o, em geral, precisos quando as
caracter´ısticas dos dispositivos sa˜o lineares nas proximidades do ponto
de operac¸a˜o do conversor. Entretanto, essa considerac¸a˜o perde sua
validade no caso de conversores PFC, por exemplo, onde a corrente
processada pelos semicondutores varia de zero a` valores finitos. A tem-
peratura dos semicondutores e o layout sa˜o outros fatores que teˆm
influeˆncia direta sobre as perdas do conversor, logo na˜o podem ser ne-
gligenciados.
Com o intuito de se obter resultados mais precisos, a metodologia
proposta em (DROFENIK; KOLAR, 2005) sera´ empregada aqui para a
estimac¸a˜o das perdas no conversor. Para ilustrar o me´todo, considera-
se um conversor de N pernas formadas pelo interruptor do tipo I da
Figura 42(b).
3.5.1 Perdas em Conduc¸a˜o
As perdas em conduc¸a˜o podem ser obtidas experimentalmente
ou diretamente dos gra´ficos disponibilizados nos cata´logos dos compo-
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nentes. Equac¸o˜es de primeira ou segunda ordem sa˜o empregadas para
obter a tensa˜o em conduc¸a˜o como func¸a˜o da temperatura e corrente
atrave´s do dispositivo. Assim, a tensa˜o vds sobre os MOSFETs e a
tensa˜o vak sobre os diodos sa˜o dadas respectivamente por:
vds(i) = VS,0 + rS,1 i, (3.23)
vak(i) = VD,0 + rD,1 i (3.24)
As perdas em conduc¸a˜o nos MOSFETs SjCy, diodos DjTy e dio-
dos Djy (y = p, n) sa˜o calculadas respectivamente conforme as equac¸o˜es








































As perdas totais por conduc¸a˜o na estrutura sa˜o dada por:
Pcon = 2N PSjCy,con + 2N PDjTy,con + 2N PDjy,con. (3.28)
3.5.2 Perdas por Comutac¸a˜o
O me´todo e´ fundamentado na medic¸a˜o da energia envolvida nas
comutac¸o˜es, diretamente dos semicondutores em um layout pro´ximo ao
do proto´tipo final e a` temperatura nominal de operac¸a˜o (DROFENIK;
KOLAR, 2005; CALLEGARO et al., 2011). Para obter as equac¸o˜es de
perdas no interruptor do tipo I, e´ suficiente analisar somente as comu-
tac¸o˜es entre SjCp e Djp ou SjCn e Djn, uma vez que os diodos DjTy
operam em baixa frequeˆncia. Assim, o circuito ele´trico da Figura 52
pode ser utilizado nos testes em laborato´rio para avaliac¸a˜o da energia
perdida nas comutac¸o˜es.









Figura 52 – Circuito para avaliac¸a˜o das perdas por comutac¸a˜o.
(Vo/2), para alguns valores de corrente dentro da faixa de operac¸a˜o
dos semicondutores sob teste. Os resultados obtidos da energia envol-
vida em cada comutac¸a˜o (entrada em conduc¸a˜o, bloqueio e recuperac¸a˜o
reversa) sa˜o processados, produzindo aproximac¸o˜es de segunda ordem
que relacionam a corrente instantaˆnea com a energia envolvida nas co-
mutac¸o˜es. Assim, para uma tensa˜o de sa´ıda constante, a func¸a˜o da
energia de comutac¸a˜o e´ dada por:
wsw(iin) = K0 +K1 iin + +K2 i
2
in (3.29)
onde K0, K1 e K2 sa˜o os coeficientes obtidos pela regressa˜o de mı´nimos


















3.5.3 Verificac¸a˜o Teo´rica do Rendimento do Conversor
Com base na metodologia introduzida, apresenta-se agora um
exemplo de ana´lise de perdas e rendimento de um conversor de 2 kW
com N = 2, 3, 4. Como o conversor pode ser projetado e otimizado
com base em diversos crite´rios, duas situac¸o˜es ba´sicas sera˜o analisadas.
Na primeira, a frequeˆncia de comutac¸a˜o nos interruptores e´ mantida
constante, independentemente de N . Na segunda situac¸a˜o, mante´m-
se a frequeˆncia aparente na entrada do conversor constante, logo a
frequeˆncia de comutac¸a˜o e´ reduzida proporcionalmente ao aumento de
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N .
Para a realizac¸a˜o do conversor considerou-se a implementac¸a˜o
do interruptor I (esquema de modulac¸a˜o SCap), com os dispositivos
semicondutores mostrados na Tabela 3.
Tabela 3 – Dispositivos empregados na ana´lise teo´rica de perdas do
conversor.
Dispositivo Modelo
SjTpn e SjCpn MOSFET CoolMOS SPP20N60C3 Infineon
(VDS = 650 V, ID = 20, 7 A)
Djpn Diodo Schottky SiC SDT08S60 Infineon
VRRM = 600 V, IF = 8 A
As caracter´ısticas de sa´ıda dos dispositivos foram obtidas dire-
tamente dos respectivos cata´logo (INFINEON, 2004)(INFINEON, 2009).
Assim, as equac¸o˜es (3.31), (3.32) e (3.33) foram geradas para o MOS-
FET, diodo do MOSFET e diodo de SiC, respectivamente, sendo igual-
mente apresentadas de forma gra´fica na Figura 53.
vds,SPP20N60(i) = 0, 788 + 0, 167i+ 0, 00982i
2 (3.31)
vak,SPP20N60(i) = 0, 5306 + 0, 0157i (3.32)
vak,SDT08S60 (i) = 0, 866 + 0, 0854i (3.33)
As perdas em conduc¸a˜o de cada dispositivo sa˜o determinadas
substituindo, respectivamente, as equac¸o˜es (3.31), (3.32) e (3.33) em
(3.25), (3.26) e (3.27). A Figura 54 apresenta as perdas do conversor
operando com tensa˜o de alimentac¸a˜o de 110 V e 220 V, em func¸a˜o da
poteˆncia de sa´ıda.
Os dados de energia de comutac¸a˜o dos dispositivos foram obtidos
da refereˆncia (FUCHS; MEILI, 2005), onde os ensaios foram realizados
com tensa˜o de bloqueio de 410 V, a` uma temperatura de junc¸a˜o de
100◦C. A energia envolvida na comutac¸a˜o para os referidos semicon-






















Figura 53 – Caracter´ısticas de sa´ıda dos semicondutores SPP20N60 e
SDT08S60.



































Figura 54 – Perdas em conduc¸a˜o do conversor com N = 2, 3, 4 em
func¸a˜o da poteˆncia de sa´ıda para:(a) tensa˜o de alimentac¸a˜o de 110 V



















Figura 55 – Energia de comutac¸a˜o dos dispositivos SPP20N60 e
SDT08S60, conforme eq. (3.34).
wsw(i) =
0, 2311i2 + 0, 9638i+ 7, 5073
260000
(3.34)
3.5.3.1 Ana´lise de Rendimento e Perdas com Frequeˆncia de Comutac¸a˜o
Constante
Para uma frequeˆncia de comutac¸a˜o fixa, no presente exemplo
fs =50 kHz, o aumento de N multiplica a frequeˆncia aparente (fa) na
entrada do conversor, ou seja (fa = N · fs). Logo, e´ poss´ıvel reduzir o
tamanho dos elementos magne´ticos e filtros, aumentando a densidade













As perdas por comutac¸a˜o para este caso sa˜o ilustradas na Figura
56 para N = 2, 3, 4 com M = 0, 41 e M = 0, 82.







































Figura 56 – Perdas por comutac¸a˜o do conversor com N = 2, 3, 4,
operando com a mesma frequeˆncia de comutac¸a˜o fs = 50kHz:(a)
M = 0, 41; (b) M = 0, 82.
η =
Po
Po + Pcon + Psw,fsc
100% (3.36)
A Figura 57 ilustra o rendimento teo´rico do conversor com N =
2, 3, 4, fa = N ·fs para uma tensa˜o de alimentac¸a˜o de 220 V (M = 0, 82)
e 110 V (M = 0, 41).
Com alimentac¸a˜o de 110 V, verifica-se que para baixas cargas o
conversor com N = 2 apresenta melhor rendimento, entretanto para
me´dia carga e carga nominal os conversores com N = 3 e N = 4,
respectivamente, foram mais eficientes. No caso da alimentac¸a˜o em
220 V, o rendimento do conversor foi inversamente proporcional a` N ,
com predominaˆncia das perdas por comutac¸a˜o.
3.5.3.2 Ana´lise de Rendimento e Perdas com Frequeˆncia Aparente Cons-
tante
Neste caso, a frequeˆncia de comutac¸a˜o do conversor e´ alterada de
forma a manter a frequeˆncia de entrada constante, parametrizada com
respeito a um conversor com N = 2. Assim, tem-se fs = 2 · 50kHz/N,






































































Figura 57 – Rendimento do conversor com N = 2, 3, 4, operando com
a mesma frequeˆncia de comutac¸a˜o fs = 50kHz:(a) para M = 0, 41;(b)
detalhe para M = 0, 41;(c) para M = 0, 82;(d) detalhe para M = 0, 82.
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A Figura 58 ilustra as perdas por comutac¸a˜o de conversores
operando com frequeˆncia aparente constante, quando M = 0, 41 e






































Figura 58 – Perdas por comutac¸a˜o do conversor com N = 2, 3, 4, ope-
rando com frequeˆncia de comutac¸a˜o fs = 2 · 50kHz/N:(a) M = 0, 41;
(b) M = 0, 82.
A eq. (3.38) define o rendimento aproximado do conversor:
η =
Po
Po + Pcon + Psw,fac
100% (3.38)
Os rendimento teo´ricos do conversor com N = 2, 3, 4, para ten-
sa˜o de alimentac¸a˜o de 220 V (M = 0, 82) e 110 V (M = 0, 41), sa˜o
apresentados na Figura 59. O conversor apresenta elevado rendimento
em quase toda faixa de operac¸a˜o, sendo que em ambos os ı´ndices de
modulac¸a˜o o rendimento foi proporcional a N .
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Figura 59 – Rendimento do conversor com N = 2, 3, 4 operando com
frequeˆncia de comutac¸a˜o fs = 2 · 50kHz/N;(a) rendimento para M =
0, 41; (b) detalhe do rendimento para M = 0, 41; (c) rendimento para
M = 0, 82; (d)detalhe do rendimento para M = 0, 82.
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3.6 IMPLEMENTAC¸A˜O E RESULTADOS EXPERIMENTAIS
Um proto´tipo de 1,5 kW foi constru´ıdo em laborato´rio para a
validac¸a˜o pra´tica dos estudos apresentados. O conversor foi implemen-
tado com duas pernas de semicondutores, sendo que para a realizac¸a˜o
dos interruptores SPTT optou-se por empregar apenas MOSFETs, o
que possibilitou maior liberdade e versatilidade nos testes de diferentes
te´cnicas de modulac¸a˜o e ana´lise de perdas da estrutura. Todas as qua-
tro te´cnicas de modulac¸a˜o anteriormente apresentadas (SCap, SGrid,
SPar e SSync) foram testadas e avaliadas, cujos resultados sa˜o mos-
trados ao fim desta sec¸a˜o. As formas de onda apresentadas a seguir
foram obtidas com a te´cnica SCap.
A Figura 61 exibe uma fotografia do proto´tipo implementado,
com as principais especificac¸o˜es e componentes resumidos nas Tabelas
4 e 5, respectivamente. O diagrama esquema´tico ba´sico do sistema de
poteˆncia e´ apresentado na Figura 60, onde verifica-se que cada inter-
ruptor possui seu pro´prio circuito de gatilho.
O controle e a modulac¸a˜o do conversor foram realizados atrave´s
do controlador digital de sinal (DSC) de 32-bit TMS320F2812 (Texas
Instruments). O conversor foi controlado atrave´s da te´cnica convenci-
onal de controle da corrente me´dia instantaˆnea, onde a refereˆncia para
a corrente e´ obtida diretamente da tensa˜o medida da rede ele´trica. No
DSC dois contadores/temporizadores de 16-bit sa˜o empregados como
portadoras sime´tricas (formas de onda triangulares) na frequeˆncia de
comutac¸a˜o fs = 50 kHz. As portadoras esta˜o em oposic¸a˜o de fase e dois
eventos de interrupc¸a˜o sa˜o gerados por per´ıodo de comutac¸a˜o. Assim
a rotina de processamento (ISR) e´ executada a 100 kHz, minimizando
os atrasos inerentes ao processamento e moduladores digitais, os quais
apresentam efeitos indeseja´veis no controle da estrutura.
Tabela 4 – Especificac¸o˜es do proto´tipo monofa´sico constru´ıdo.
Paraˆmetro Valor
Tensa˜o de entrada Vg,rms = 220 V ±15% / 60 Hz
Tensa˜o de sa´ıda Vo/2 = 380 V
Poteˆncia de sa´ıda Po = 1, 5 kW





























































































































































Tabela 5 – Descric¸a˜o dos principais componentes utilizados no proto´-
tipo.
Componente Valor / Especificac¸a˜o
Indutor boost Lb ∼= 65 µH @ 100 kHz
Magnetics XFlux 78071A7
31 espiras 21 AWG
Transformador de multi-interfase T = 2× Ferroxcube ELPI38
10 espiras 4× 21 AWG
Air gap ∼= 0, 7 mm
Capacitores de sa´ıda Cop = Con ∼= 2× 470 µF
450 V eletrol´ıticos
MOSFETs SPP20N60S5, VDS = 600 V,
RDS(on) = 0, 19 Ω
ID = 20, 7 A @ 25
◦C
Diodos C2D05120 (SiC) VRRM = 1200V
IF = 5 A @160
◦C
Gate Drivers Fairchild FOD 3180
Sensor de corrente LEM LTSP 25-NP
Controlador digital de sinais TI TMS320F2812
As formas de onda da tensa˜o (vg) e corrente (ig) da rede ele´trica,
juntamente com as tenso˜es de sa´ıda total (Vo) e parciais (Vop e Von) sa˜o
ilustradas na Figura 62. Verifica-se que o conversor opera com elevado
fator de poteˆncia bem como as tenso˜es de sa´ıda encontram-se reguladas
e equilibradas.
A tensa˜o e corrente sobre o indutor boost, a tensa˜o de entrada
vin e a tensa˜o da rede de alimentac¸a˜o sa˜o ilustradas na Figura 63.
Observa-se a grande semelhanc¸a dos resultados obtidos com aqueles
apresentados nas simulac¸o˜es do cap´ıtulo anterior.
Na Figura 64 sa˜o apresentadas as fomas de onda da corrente no
indutor boost iin, tensa˜o de entrada vin, tensa˜o sobre o MOSFET vS1p
para duas diferentes situac¸o˜es. Nas Figuras 64(a) e 64(c) o conversor
opera com ı´ndice de modulac¸a˜o M = 0, 82, apresentando cinco n´ıveis na
tensa˜o de entrada. Por outro lado, nas Figuras 64(b) e 64(d) o conversor
e´ alimentado com Vg,rms = 110 V (M = 0, 41), e assim apresenta apenas
treˆs n´ıveis na tensa˜o de entrada. Observa-se que em ambos os casos a
tensa˜o sobre o MOSFET foi, como esperado, igual a Vo/2.
As correntes atrave´s dos enrolamentos W1 e W2 sa˜o mostradas
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Figura 62 – Formas de onda obtidas experimentalmente da tensa˜o da
rede ele´trica vg (100 V/div), corrente drenada da fonte ig (10 A/div),
tensa˜o total de sa´ıda Vo (100 V/div) e tenso˜es parciais de sa´ıda Vop (50







Figura 63 – Formas de onda experimentais da tensa˜o da rede ele´trica vg
(100 V/div), corrente de entrada iin (10 A/div), tensa˜o sobre o indutor
boost vLb (100 V/div) e tensa˜o de entrada vin (250 V/div).
na Figura 65(a). O detalhe para alguns per´ıodos de comutac¸a˜o, mos-
trado na Figura 65(a), evidencia a divisa˜o equitativa das correntes nos
enrolamentos do transformador de multi-interfase.
Na Figura 66(a) sa˜o apresentadas a tensa˜o da rede vg e a tensa˜o
vW1 sobre o enrolamento do transformador de multi-interfase. A Fi-
gura 66(b) exibe o detalhe da tensa˜o sobre o enrolamento para quatro























Figura 64 – Formas de onda experimentais da corrente de entrada
iin (10 A/div), tensa˜o de entrada vin (200 V/div) e tensa˜o sobre um
MOSFET VS1p (100 V/div) para: (a) Vg,rms = 110 V e Po = 750
W (4 ms/div); (b) Vg,rms = 220 V e Po = 1520 W (4 ms/div); (c)
Vg,rms = 110 V e Po = 750 W (4µs/div), e; (d) Vg,rms = 220 V e






Figura 65 – Corrente atrave´s de ambos os enrolamentos do transforma-
dor de multi-interfase para Vg,rms = 220 V e Po ∼= 1520 W durante: (a)










Figura 66 – (a) Tensa˜o sobre o enrolamento W1 do transformador de
multi-interfase (100 V/div) e tensa˜o da rede ele´trica vin (200 V/div),
e;(b) detalhe da tensa˜o sobre um enrolamento do transformador de
multi-interfase.
3.6.1 Conteu´do de Alta Frequeˆncia da Tensa˜o de Entrada
O espectro harmoˆnico da tensa˜o vin, obtido para tensa˜o de ali-
mentac¸a˜o nominal Vg,rms = 220 V(M = 0, 82), e´ ilustrado na Figura 67.
O efeito da ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados tambe´m fica evi-
dente aqui, onde a primeira componente significativa de alta frequeˆncia
na tensa˜o vin e´ o dobro da frequeˆncia de comutac¸a˜o dos interruptores.


































in g,rms@ V = 220 V
Figura 67 – Espectro harmoˆnico medido da tensa˜o de entrada vin, como
porcentagem da fundamental (Vg,rms = 220 V).
Com base no estudo introduzido na sec¸a˜o 2.10, os resultados teo´-
ricos, de simulac¸a˜o e experimentais da tensa˜o de entrada e respectivos
espectros harmoˆnicos sa˜o comparados na Figura 68. O conversor opera
143
com frequeˆncia de comutac¸a˜o de fs = 50kHz e ı´ndice de modulac¸a˜o de
M = 0, 82. As formas de onda no domı´nio do tempo sa˜o muito simila-
res e, como esperado, os harmoˆnicos ocorrem em torno dos harmoˆnicos
da portadora. Percebe-se que tanto os resultados de simulac¸a˜o como
os experimentais sa˜o condizentes com a ana´lise teo´rica, apresentando
pequenos desvios em func¸a˜o de fatores como a oscilac¸a˜o no barramento
CC, amostragem, atrasos nos circuitos de acionamento, desempenho
da malha de controle em malha fechada, bem como poss´ıveis erros de
medic¸a˜o.
Estas questo˜es tambe´m se refletem no detalhe dos harmoˆnicos
mostrados na Figura 69, onde os resultados teo´ricos, de simulac¸a˜o
e experimentais sa˜o comparados nos grupos de frequeˆncia com m =
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3.6.2 Ana´lise Quantitativa do Desempenho do Conversor
O conversor foi analisado quantitativamente atrave´s de um ana-
lisador do poteˆncia PZ4000 (Yokogawa). Os rendimentos medidos do
proto´tipo operando com as te´cnicas de modulac¸a˜o SCap, SGrid, SPar
e Ssync sa˜o mostrados na Figura 70. Em todos os casos o conversor
apresentou alto rendimento, maior que 96,6% para menos de 30% de
carga, alcanc¸ando valores superiores a 98% para SPar e SSync. Os
resultados foram semelhantes para SCap, SGrid, sendo que a primeira
apresentou ligeira superioridade, em func¸a˜o da comutac¸a˜o em baixa
frequeˆncia dos diodos DjTy (y = p, n). Os melhores resultados foram
obtidos com SPar e SSync, entretanto as mesmas implicam em mo-
dulac¸a˜o e circuitos mais complexos, ale´m de demandar maior energia
para alimentac¸a˜o dos drivers. Cabe informar que os dados apresenta-
dos incluem as perdas do filtro de entrada, entretanto na˜o incluem a
poteˆncia da fonte de alimentac¸a˜o auxiliar para os circuitos de comando,
as quais sa˜o resumidas na Tabela 6.
Tabela 6 – Poteˆncia consumida pelos circuitos de comando em cada
te´cnica de modulac¸a˜o.





A distorc¸a˜o harmoˆnica total (THD) de ambas, corrente e ten-
sa˜o da fonte, sa˜o apresentadas na Figura 71 para diferentes n´ıveis de
poteˆncia, enquanto que a Figura 72 ilustra o espectro harmoˆnico da
corrente. O conversor apresentou uma distorc¸a˜o de corrente menor que
4% a plena carga, e menor que 10% com baixa carga.
Na Figura 73 apresenta-se o fator de poteˆncia do conversor para
diferentes condic¸o˜es de carga. Observa-se que o ı´ndice foi elevado em






























Figura 70 – Rendimento medido do proto´tipo constru´ıdo com as estra-
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7
Figura 71 – Medic¸a˜o da THD da tensa˜o de suprimento e da corrente
drenada da fonte para diferentes n´ıveis de poteˆncia.
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Figura 72 – Espectro harmoˆnico da corrente de entrada iin como por-
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Aspectos fundamentais para a realizac¸a˜o f´ısica do conversor mul-
tin´ıvel empregando ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados foram
apresentados neste cap´ıtulo.
Diferentes realizac¸o˜es de semicondutores e te´cnicas de modula-
c¸a˜o foram abordadas, com suas principais caracter´ısticas elucidadas e
comparadas. Verificou-se que embora seja poss´ıvel comandar o con-
versor com te´cnicas de modulac¸a˜o de menor complexidade, as te´cnicas
SSync e SPar podem reduzir ainda mais as perdas em conduc¸a˜o do
conversor, quando MOSFETs sa˜o empregados. Cabe ressaltar ainda
que outras te´cnicas podem ser concebidas a partir da estrutura gene´-
rica mostrada na Figura 50, o que demonstra espac¸o para pesquisa,
inclusive com outras tecnologias de semicondutores.
A metodologia introduzida para ana´lise das perdas nos semi-
condutores permitiu analisar o rendimento do conversor com base em
diferentes paraˆmetros (´ındice de modulac¸a˜o, nu´mero de pernas, poteˆn-
cia de operac¸a˜o). E´ importante ressaltar que os resultados teo´ricos
apresentados apenas consideram as perdas nos semicondutores, uma
vez que somente estes esta˜o sobre ana´lise. Logo, para a determinac¸a˜o
final do rendimento e´ necessa´rio incluir as perdas no indutor, transfor-
mador, capacitor, filtros de entrada, poteˆncia de drivers (proporcionais
a estes) e circuitos de controle. Ainda assim, tais ana´lises demonstra-
ram possibilidades para o estudo e emprego de estrate´gias h´ıbridas de
modulac¸a˜o, com vistas ao aumento do rendimento da estrutura.
Os resultados experimentais obtidos com o proto´tipo de 1,5 kW
comprovaram os estudos realizados. O conversor operou com elevado
fator de poteˆncia e elevado rendimento em uma ampla faixa de carga,
sendo esta u´ltima caracter´ıstica tambe´m observada nos estudos teo´ricos
realizados. As diferentes realizac¸o˜es e te´cnicas de modulac¸a˜o apresen-
taram bons resultados, mostrando-se aptas para o conversor proposto.
Melhores resultados experimentais podem ser obtidos com o emprego
de semicondutores mais adequados a`s especificac¸o˜es do projeto. Os di-
odos de 1200 V e 5 A devem ser substitu´ıdos por dispositivos de menor
tensa˜o (600 V) e maior capacidade de corrente, 10 A por exemplo. A
substituic¸a˜o dos atuais interruptores por MOSFETs CoolMos de tec-
nologias mais recentes devem igualmente conduzir a melhores n´ıveis de
rendimento. Os estudos introduzidos neste cap´ıtulo sa˜o de fundamental
importaˆncia para a ana´lise e implementac¸a˜o do conversor trifa´sico mul-
tin´ıvel com ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados, objeto de estudo
preponderante deste trabalho.
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4 ESTUDO DO RETIFICADOR TRIFA´SICO
MULTINI´VEL COM CE´LULA DE COMUTAC¸A˜O DE
MU´LTIPLOS ESTADOS
4.1 INTRODUC¸A˜O
Os cap´ıtulos anteriores apresentaram a ana´lise generalizada do
retificador monofa´sico multin´ıvel empregando ce´lula de comutac¸a˜o de
mu´ltiplos estados. Os estudos desenvolvidos e os resultados obtidos
com conversor monofa´sico constituem a base dos estudos da estrutura
trifa´sica.
Este cap´ıtulo tem por objetivo apresentar o estudo do retificador
trifa´sico multin´ıvel com ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados. A
operac¸a˜o ba´sica, ana´lise vetorial, modelagem e o funcionamento com
alto fator de poteˆncia sa˜o introduzidos. Estrate´gias de modulac¸a˜o e
controle sa˜o apresentadas, onde quatro diferentes esquemas de modula-
c¸a˜o sa˜o testados e avaliadas quanto a diferentes aspectos operacionais
para conversores com N = 2 e N = 3.
4.2 RETIFICADOR PFC TRIFA´SICO MLMSR
A Figura 74 apresenta o retificador PFC trifa´sico empregando
ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados. E´ n´ıtida a semelhanc¸a da
estrutura trifa´sica com aquela monofa´sica introduzida no Cap´ıtulo 2.
Observa-se, pore´m, que neste caso na˜o existe a conexa˜o entre o neutro
da rede de alimentac¸a˜o e o ponto central do barramento de sa´ıda (ponto
0), uma vez que o sistema de alimentac¸a˜o e´ trifa´sico a` treˆs condutores.
O esta´gio de sa´ıda do conversor apresenta, como esperado, treˆs distintos
n´ıveis de tensa˜o, vop, 0 e von, sendo que a relac¸a˜o das tenso˜es de sa´ıda
permanece inalterada, ou seja, vop = von = vo/2.
As tenso˜es da rede de alimentac¸a˜o sa˜o expressas pela eq. (4.1).







































































































































































































































































































































































A conexa˜o do conversor com a rede ele´trica e´ feita atrave´s de
treˆs indutores boost Lb,k. Para cada fase, um transformador de multi-
interfase Tk com N enrolamentos conecta o respectivo indutor boost
Lb,k a` N pernas de semicondutores. Cada perna e´ composta por um
diodo do grupo positivo Dkjp, um diodo do grupo negativo Dkjn e uma
chave Skj de u´nico polo e treˆs posic¸o˜es (SPTT). Para todos os casos os
sub-´ındices k e j representam k = a, b, c e j = 1, 2, ..., N .
Qualquer uma das realizac¸o˜es de semicondutores e te´cnicas de
modulac¸a˜o, apresentadas no cap´ıtulo anterior para a estrutura mono-
fa´sica, podem ser aqui empregadas, sendo mantidas, em princ´ıpio, todas
as suas caracter´ısticas. Naturalmente a estrutura trifa´sica vai requerer
treˆs vezes mais componentes que a monofa´sica, para um dado nu´mero
de pernas. Por outro lado, benef´ıcios adicionais sa˜o obtidos com a
estrutura trifa´sica, como sera´ demonstrado neste cap´ıtulo.
Por definic¸a˜o, o interruptor comandado conecta o polo (termi-
nal ligado ao respectivo enrolamento do transformador) ao terminal
conectado no ponto central do barramento de sa´ıda. Quando esta´ sem
comando, o sentido da corrente da respectiva fase determina a posic¸a˜o
e consequentemente a tensa˜o no polo. Desta forma, desconsiderando as
ondulac¸o˜es na corrente de entrada e tensa˜o de sa´ıda, pode-se expressar
a tensa˜o em cada polo com respeito ao ponto central do barramento
(ponto 0), como 
vsa,j =
Vo
2 · sign (ia) (1− saj)
vsb,j =
Vo
2 · sign (ib) (1− sbj)
vsc,j =
Vo





1, se interruptor comandado
0, se interruptor sem comando
. (4.3)
As equac¸o˜es (4.2) e (4.3) determinam a tensa˜o no terminal de
cada enrolamento do transformador de multi-interfase, com respeito ao
ponto 0. A tensa˜o entre o ponto comum dos enrolamentos de cada
transformador, com relac¸a˜o ao ponto central do barramento, e´ obtida











Com base em (4.3) e (4.4), as tenso˜es de fase nos pontos de










4.3 ANA´LISE VETORIAL DO RETIFICADOR TRIFA´SICO MLMSR
Conforme apresentado na eq. (4.5), para tenso˜es de sa´ıda cons-
tantes e equilibradas (vop = von = Vo/2) a tensa˜o gerada pelo conversor
em cada uma das fases depende do sentido da corrente e do nu´mero de
interruptores comandados, o que possibilita a gerac¸a˜o de ate´ 2N + 1
n´ıveis. Entretanto, da mesma forma que no conversor monofa´sico, o nu´-
mero ma´ximo de n´ıveis em uma fase depende do ı´ndice de modulac¸a˜o
M com o qual o conversor opera. Na˜o obstante, sendo uma estrutura
trifa´sica a treˆs condutores, as func¸o˜es de modulac¸a˜o passam a interfe-
rir tambe´m no nu´mero de n´ıveis de tensa˜o gerados pelo conversor. No
decorrer deste cap´ıtulo sera´ demonstrado que diferentes sinais modu-
lantes podem garantir correntes senoidais em uma fonte de alimentac¸a˜o
tambe´m senoidal.
Na formulac¸a˜o da ana´lise vetorial do conversor considera-se ini-

















Figura 75 – Espac¸o unidimensional das tenso˜es de entrada de fase do
conversor MLMSR. Os 2N + 1 vetores estaciona´rios poss´ıveis sa˜o re-
presentados pelos c´ırculos ao longo da reta vin,k que define o espac¸o
unidimencional.
A tensa˜o vin,k de uma fase do conversor pode ser representada em
um espac¸o unidimensional, ou seja, ao longo de uma reta (PINHEIRO
et al., 2005). Este espac¸o conte´m 2N + 1 vetores estaciona´rios, onde
o ponto 0 (ponto central do barramento) e´ considerado a refereˆncia.
Deve-se observar que diferentes estados de comutac¸a˜o dos interrupto-
res skj podem produzir um mesmo vetor estaciona´rio, uma vez que,
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efetivamente, a tensa˜o gerada pelo conversor depende somente do nu´-
mero de interruptores acionados simultaneamente em cada fase, bem
como do sentido da corrente. A escolha de quais interruptores va˜o
ser acionados em um dado momento tem reflexo apenas na operac¸a˜o
interna do transformador de multi-interfase, como ja´ demonstrado no
Cap´ıtulo 2. A tensa˜o vin,k pode ser gerada a partir de qualquer um dos
vetores estaciona´rios indicados, desde que tenha a mesma polaridade
da respectiva corrente de fase.
Para facilitar a ana´lise, desconsidera-se momentaneamente a res-
tric¸a˜o que os sentidos das correntes impo˜e a`s respectivas tenso˜es. Assim
pode-se dizer que cada fase e´ independente e pode gerar, a qualquer ins-
tante, qualquer um dos vetores estaciona´rios mostrados na Figura 75.
Dessa forma, dispondo de forma perpendicular as retas que represen-
tam os espac¸os unidimensionais de cada uma das fases, obte´m-se um
espac¸o tridimensional que conte´m todas as poss´ıveis combinac¸o˜es de
vetores estaciona´rios da tensa˜o de entrada do conversor, com refereˆncia
ao ponto central do barramento CC.
A Figura 76-a exemplifica a obtenc¸a˜o do espac¸o das tenso˜es de
entrada vin,k para um conversor hipote´tico de treˆs n´ıveis. Observa-se
que o espac¸o tridimensional mostrado na Figura 76-b e´ conveniente-
mente apresentado atrave´s de uma projec¸a˜o do espac¸o das tenso˜es em
um plano perpendicular ao vetor [111].
Esta projec¸a˜o e´ interessante, pois permite um desacoplamento
das componentes comuns a todas as fases, denominadas componentes
de eixo zero ou ainda de modo comum. Observa-se que a componente de
eixo zero e´ perpendicular ao plano formado pela transformac¸a˜o (plano
αβ). Com o intuito de facilitar o reconhecimento de cada um dos veto-
res estaciona´rios ~vin = [a, b, c] , optou-se por uma representac¸a˜o gra´fica
atrave´s de esferas com diferentes cores e tamanhos, de acordo com o
valor da componente no eixo b. Assim percebe-se facilmente que dife-
rentes vetores estaciona´rios aparecem sobrepostos no plano perpendi-
cular escolhido. Ressalta-se ainda que esta transformac¸a˜o de R3 → R2














tipicamente empregada na modulac¸a˜o e controle de conversores esta´ti-
cos a treˆs condutores.
E´ importante observar que na˜o havendo conexa˜o f´ısica do ponto

























-1 1 1 0 1 1
0 1 0 1 1 0
1 0-10 0-1-1 0-1
-1 1 0
-1 1-1 0 1-1 1 1-1
0 0 1 1 0 1
0-1 1 1-1 1
-1-1 0 0-1 0 1-1 0
0-1-1 1-1-1
Figura 76 – Mapa dos vetores estaciona´rios de um conversor trifa´sico
hipote´tico de treˆs n´ıveis: (a) visualizac¸a˜o geral no espac¸o abc; (b) pro-
jec¸a˜o no plano αβ.
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tac¸a˜o deste sistema em um espac¸o R3 na˜o seria necessa´ria em princ´ıpio,
uma vez que as componentes de eixo zero na˜o afetam o controle das
correntes na entrada do conversor. Por outro lado, a representac¸a˜o
do espac¸o das tenso˜es de fase geradas pelo conversor (referenciadas ao
ponto zero) em um espac¸o tridimensional permite compreender justa-
mente como as componentes de eixo zero influenciam na operac¸a˜o do
conversor, tanto do ponto de vista externo como interno. Sera´ mostrado
neste cap´ıtulo que a tensa˜o de modo comum gerada pelo conversor tem
relac¸a˜o direta com as componentes de eixo zero, da mesma forma que
afeta aspectos internos, como o equil´ıbrio das tenso˜es do barramento
de sa´ıda, ondulac¸a˜o da corrente de entrada e corrente de magnetizac¸a˜o
dos transformadores de multi-interfase. Todavia, a componente de eixo
zero possibilita considera´vel liberdade para escolha da forma de opera-
c¸a˜o do conversor, sempre mantendo o objetivo principal de controlar as
correntes de entrada e tensa˜o de sa´ıda.
A Figura 77 mostra o espac¸o das tenso˜es de entrada de retifi-
cadores trifa´sicos com ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados com
N = 2, projetados sobre o plano αβ. Elipses com diferentes tama-
nhos sa˜o empregadas aqui para facilitar o reconhecimento dos diversos
vetores estaciona´rios que sa˜o redundantes no plano αβ.
Figura 77 – Mapa dos vetores estaciona´rios de um conversor trifa´sico
MLMSR com N = 2.
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Seguindo o mesmo procedimento, as Figuras 78 e 79 mostram a
projec¸a˜o no plano αβ do espac¸o das tenso˜es de entrada de retificadores
trifa´sicos com ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados com N = 3 e
N = 4, respectivamente.
Figura 78 – Mapa dos vetores estaciona´rios de um conversor trifa´sico
MLMSR com N = 3.
Em todos os casos observa-se a existeˆncia de diversos vetores
estaciona´rios redundantes no plano αβ. E´ interessante observar que a
imagem no plano αβ revela sempre 2N hexa´gonos regulares conceˆntri-
cos, onde o mais externo na˜o apresenta nenhuma redundaˆncia, sendo
que o nu´mero de redundaˆncias vai crescendo progressivamente na me-
diada que os hexa´gonos convergem para o centro do plano.
Vale lembrar que, dada a condic¸a˜o de que a tensa˜o de fase gerada
pelo conversor tenha sempre a mesma polaridade da corrente que flui
nesta, nem todos os vetores esta˜o sempre dispon´ıveis, o que limita em
parte as possibilidades da estrutura. Observa-se que esta caracter´ıstica
ocorre igualmente em conversores unidirecionais de treˆs n´ıveis (ZHAO
et al., 1993), por exemplo.
A Figura 80 ilustra como esta restric¸a˜o se reflete na operac¸a˜o
do conversor. O espac¸o pode ser visto como a composic¸a˜o de oito sub-
cubos de lado unita´rio que representam cada uma das oito possibilida-
des de combinac¸a˜o da polaridade (positiva ou negativa) das correntes
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Figura 79 – Mapa dos vetores estaciona´rios de um conversor trifa´sico
MLMSR com N = 4.
de entrada.
A Figura 80-a exemplifica atrave´s da a´rea escura o sub-cubo que
representa a situac¸a˜o onde ~iabc = [ia ib ic]
T
tem ia > 0, ib < 0 e
ic < 0. Neste caso somente os vetores estaciona´rios que se encontram
sob as arestas do cubo podem ser utilizados para gerar a tensa˜o de
entrada ~vin do conversor. Ainda, diversos destes vetores tem a mesma
projec¸a˜o sobre o plano αβ , como mostra a Figura 80-b, e assim, do
ponto de vista do controle das correntes de entrada, qualquer um pode
ser utilizado.
Entretanto, deve-se observar que, sob condic¸o˜es normais de ope-
rac¸a˜o senoidal com alto fator de poteˆncia, ha´ sempre uma corrente
positiva e duas negativas, ou duas correntes positivas e uma nega-
tiva (exceto quando alguma for instantaneamente nula). Dessa forma
percebe-se que o vetor de corrente ~iabc nunca percorre o interior de dois
sub-cubos: aquele que conte´m o ve´rtice [111] e o outro que conte´m o
ve´rtice [−1− 1− 1]. Ainda, estes ve´rtices encontram-se ao longo do
eixo 0, que e´ perpendicular ao plano αβ.
Ressalta-se que embora a representac¸a˜o da Figura 80 seja para
um conversor de treˆs n´ıveis, o racioc´ınio se estende aos conversores






















Figura 80 – Influeˆncia do sentido da corrente de fase na escolha dos
vetores estaciona´rios de um conversor de treˆs n´ıveis: (a) Espac¸o vetorial
e (b) Projec¸a˜o do espac¸o no plano αβ. O cubo unita´rio indica a regia˜o
do espac¸o onde ~iabc tem ia > 0, ib < 0 e ic < 0.
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Por fim, de forma generalizada, pode-se enta˜o fazer as seguintes
afirmac¸o˜es para um retificador MLMSR:
• O nu´mero total de vetores estaciona´rios no espac¸o e´ de (2N + 1)3;
• Na projec¸a˜o αβ observa-se a formac¸a˜o de 2N hexa´gonos regulares
conceˆntricos;
• Identificando os hexa´gonos por um ı´ndice x, onde x = 1 repre-
senta o mais externo e x = 2N o mais interno, cada um dos 2N
hexa´gonos possui 6 (2N + 1− x) posic¸o˜es u´nicas no plano αβ,
com x vetores redundantes em cada posic¸a˜o;
• No centro do plano existem 2N + 1 vetores redundantes, sendo
que somente um e´ va´lido ( ~vin = [000]);
• O nu´mero de combinac¸o˜es u´nicas no plano αβ e´ de 6N (2N + 1)+
1.
4.4 OPERAC¸A˜O COM ALTO FATOR DE POTEˆNCIA
As ana´lises apresentadas nesta sec¸a˜o consideram componentes
ideais, correntes livres de ondulac¸a˜o e tenso˜es de sa´ıda constantes e
balanceadas.
A operac¸a˜o do retificador trifa´sico e´ definida modelando o lado
CA como:
~vabc = L · d
dt
~iabc + ~vin,abc − ~vNe,0, (4.7)
onde:
~vabc = [va vb vc]
T
~iabc = [ia ib ic]
T
~vin,abc = [vin,a vin,b vin,c]
T
L = Lb · I3×3,
sendo Lb = Lb,a = Lb,b = Lb,c e ~vNe,0 e´ o vetor coluna com as tenso˜es
entre os pontos Ne e 0 (ou seja, a tensa˜o de modo comum vcm) em seus
treˆs componentes.
Os valores me´dios locais (ou valores me´dios quase instantaˆneos)
das componentes fundamentais das tenso˜es vin,k, para operac¸a˜o com
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fator de poteˆncia unita´rio, devem ser
<vin,k>=
√
Vˆ 2g − |VLb|2 · sin (ωgt+ φk − θLb) , (4.8)
onde
|VLb| = ωgLbIˆ ,
θLb = arctan(|VLb|/Vˆg),
e Iˆ e´ o valor de pico da corrente senoidal de entrada. Vale lembrar que
os termos indicados na forma < x> denotam o valor me´dio local da







Os valores de |VLb| e θLb sa˜o tipicamente muito pro´ximos de zero e
sera˜o desprezados nas ana´lises subsequentes. Assim
<vin,k>∼= Vˆg · sin (ωgt+ φk) , (4.10)
ou seja, as tenso˜es me´dias locais em cada fase do conversor sa˜o:
〈vin,a〉 = M Vo2 sin (ωgt)
















Tendo em vista que o conversor opera com modulac¸a˜o por lar-
gura de pulso, as tenso˜es me´dias locais definidas em (4.11) sa˜o na re-
alidade impostas pelo sistema de controle e modulac¸a˜o do conversor,
mais especificamente pelas func¸o˜es de modulac¸a˜o mk, dadas por
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











De (4.11) e (4.13) tem-se que
〈vin,a〉 = Vo2 ma
〈vin,b〉 = Vo2 mb
〈vin,c〉 = Vo2 mc
, (4.14)
E´ importante observar, pore´m, a restric¸a˜o que a estrutura natu-
ralmente impo˜e ao controle, ou seja, que a polaridade da tensa˜o gerada
pelo conversor em uma dada fase depende do sentido da corrente nesta.
Assim, aplicando o conceito de valor me´dio local a` eq. (4.5) e igualando
o resultado a` eq. (4.14) obte´m-se
ma = sign (ia) 〈1− sa〉
mb = sign (ib) 〈1− sb〉
mc = sign (ic) 〈1− sc〉
, (4.15)
onde as func¸o˜es sk representam todas as respectivas func¸o˜es skj . A eq.
(4.15) indica que os sinais modulantes mk devem ter o mesmo sinal da
respectiva tensa˜o me´dia local 〈vin,k〉 desejada, tendo como excec¸a˜o a
possibilidade de impor tensa˜o nula se o caminho para o ponto central
for bidirecional em corrente1. Observa-se que, se esta condic¸a˜o na˜o e´
garantida, podem ocorrer distorc¸o˜es nas correntes drenadas da rede.
Entretanto, e´ poss´ıvel contornar este problema adicionando uma com-
ponente modulante de eixo zero m0 a cada um dos sinais modulantes
mk. A componente m0 deve ser calculada para garantir as condic¸o˜es
da eq. (4.15) e manter as componentes fundamentais dos sinais modu-
lantes inalteradas.
Ainda com respeito a` eq. (4.15), ressalta-se que cada func¸a˜o
de comutac¸a˜o skj esta´ associada a um interruptor SPTT gene´rico. As
func¸o˜es de comutac¸a˜o sa˜o impostas pelo sistema de modulac¸a˜o do con-
1A t´ıtulo de exemplo, considere as realizac¸o˜es de semicondutoras mostradas no
Cap´ıtulo 3. Observe que o percurso do polo do interruptor SPTT para o terminal
conectado ao ponto 0 e´ bidirecional em corrente.
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versor, sendo que, da mesma forma que no conversor monofa´sico, a
modulac¸a˜o de cada fase do conversor trifa´sico emprega N portadoras
defasadas entre si de 2pi/N , onde o sinal modulante e´ o mesmo para
cada fase. Isso implica que os interruptores SPTT de cada perna de






skjdt ≡ dkj , (4.16)
e os sinais de comandos esta˜o deslocados no tempo de Ts/N , onde
Ts e´ o per´ıodo de comutac¸a˜o dos interruptores. A eq. (4.15) indica
ainda que a forma mais natural de obter os sinais de comando para os
interruptores Skj e´ atrave´s de modulac¸a˜o por sinal complementar.
4.5 CONTROLE DO RETIFICADOR TRIFA´SICO
Diversas estrate´gias de modulac¸a˜o e controle teˆm sido propos-
tas para retificadores trifa´sicos. Resposta dinaˆmica, compatibilidade
eletromagne´tica, perdas, complexidade tecnolo´gica e custos sa˜o alguns
dos quesitos que normalmente afetam a escolha da estrate´gia de mo-
dulac¸a˜o e controle para uma dada aplicac¸a˜o. Entretanto, verifica-se
que a estrate´gia de controle no sistema de refereˆncia s´ıncrona e´ co-
mumente utilizada em retificadores trifa´sicos de dois e treˆs n´ıveis, da
mesma forma que em outras estruturas, como conversores de frequeˆncia
e filtros ativos.
O controle de retificadores de dois n´ıveis em refereˆncia s´ıncrona
emprega basicamente uma malha externa para a regulac¸a˜o da tensa˜o
de sa´ıda e uma malha interna para as correntes. Por outro lado, retifi-
cadores trifa´sicos de treˆs n´ıveis necessitam uma malha adicional para o
balanc¸o das tenso˜es de sa´ıda, o que impo˜e restric¸o˜es para a utilizac¸a˜o
direta das estrate´gias de controle em refereˆncia s´ıncrona de retificadores
de dois n´ıveis. Estudos recentes, como os apresentados em (BURGOS
et al., 2008; RIXIN et al., 2009), teˆm introduzido modelos e estrate´gias
vetoriais de modulac¸a˜o que consideram o equil´ıbrio dos grupos positivo
e negativo do barramento de sa´ıda.
Neste trabalho, o controle de um retificador de treˆs n´ıveis e´ re-
alizado em coordenadas dq, sendo que o equil´ıbrio do barramento e´
obtido igualmente atrave´s da componente de eixo zero. A Figura 74
introduz o princ´ıpio ba´sico do referido sistema de controle, enquanto
que a Figura 81 apresenta o digrama de blocos detalhado desta.




























Figura 81 – Estrate´gia de controle para o retificador PFC trifa´sico
MLMSR.
de sincronismo para realizar a transformac¸a˜o do sistema de refereˆncias.
Neste trabalho sera´ empregado o algoritmo de sincronismo PLL (Phase
Locked Loop) proposto em (ROLIM et al., 2006), com a metodologia de
projeto apresentada em (ORTMANN, 2008).
O algoritmo ba´sico do referido PLL e´ mostrado na Figura 82.
Este circuito utiliza as informac¸o˜es das tenso˜es de linha vab e vbc para
sintetizar um sinal de fase instantaˆnea ωgt, o qual corresponde a` fase
instantaˆnea da componente fundamental de eixo positiva da tensa˜o da
rede de alimentac¸a˜o. Este circuito apresenta grande imunidade a` ru´ıdos
e distorc¸o˜es das tenso˜es de entrada, e por isso sera´ empregado neste
trabalho.
4.5.1 Controle das Correntes de Entrada
Para o desenvolvimento do modelo me´dio local do conversor
considera-se que as tenso˜es dos barramentos parciais de sa´ıda sa˜o cons-
tantes e equilibradas. Foi demonstrado em (4.14) que as tenso˜es me´-
dias locais geradas pelo conversor 〈~vin,abc〉 dependem diretamente dos
sinais modulantes fundamentais mk. Entretanto, os sinais modulantes
podem conter outras componentes que na˜o apenas as fundamentais,
desde que os limites e condic¸o˜es de operac¸a˜o do conversor sejam res-






















Figura 82 – Circuito de sincronismo PLL.







~mabc,x = [ma,x mb,x mc,x]
T
(4.18)
e mk,x (k = a, b, c) sa˜o sinais modulantes gene´ricos.



















 cos (θ) −sen (θ) 1/√2cos (θ − 2pi/3) −sen (θ − 2pi/3) 1/√2
cos (θ + 2pi/3) −sen (θ + 2pi/3) 1/√2
 . (4.20)
Atrave´s de B−1, as varia´veis de (4.17), enta˜o descritas no sistema





~xabc = [xa xb xc]
T
, (4.22)




A varia´vel hipote´tica x pode ser as tenso˜es, correntes ou sinais
modulantes do sistema. Da mesma forma, as varia´veis no sistema de
refereˆncia s´ıncrono dq0 sa˜o representadas no sistema abc fazendo
~xabc = B ~xdq0. (4.24)
Aplicando a eq. (4.24) ao sistema (4.17) vem:






B ~mdq0,x − ~vNe,0. (4.25)




















uma vez que B−1 ·B = I, ωg = dθ/dt e a corrente de eixo zero e´ nula
pois o sistema ele´trico em questa˜o e´ trifa´sico a treˆs condutores, o que
torna as correntes linearmente dependentes (ia + ib + ic = 0).
Adotando uma refereˆncia deslocada de −pi/2 radianos com res-
peito a` fase das tenso˜es de sequeˆncia positiva da rede, obte´m-se um
alinhamento do vetor de tensa˜o com o eixo d. Assim, aplicando eq.











2 mq,x − Lbωgid
Vo




Da eq. (4.27) percebe-se um acoplamento entre as varia´veis de
eixo direto e quadratura. A magnitude destes termos e´ diretamente
proporcional ao valor de Lb, o que tipicamente minimiza sua influeˆn-
cia no modelo. E´ interessante notar tambe´m que o valor me´dio local
da tensa˜o de modo comum vNe,0 e´ uma imagem da componente de
sequeˆncia zero dos sinais modulantes, bem como tais parcelas na˜o tem
influeˆncia direta no controle das correntes id e iq.
A partir de (4.27) sa˜o obtidos os modelos de pequenos sinais
para o controle das correntes de eixo direto e quadratura. Pequenas
perturbac¸o˜es sa˜o adicionadas sobre os respectivos pontos de operac¸a˜o
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a`s correntes e aos sinais modulantes, ou seja, id = Id + i˜d, iq = Iq + i˜q,
md,x = Md,x + m˜d,x e mq,x = Mq,x + m˜q,x. Desenvolvendo sobre o
ponto de operac¸a˜o de conversor, aplicando a transformada de Laplace













Com o circuito de sincronismo e refereˆncia adotados, observa-se
que as componentes fundamentais de sequeˆncia positiva das correntes
aparecem sobre os eixos d e q como valores constantes. Isso permite
a utilizac¸a˜o de apenas dois controladores simples do tipo proporcional
mais integral (PI), garantindo erro nulo ao seguimento da corrente de
refereˆncia na frequeˆncia s´ıncrona2. Para que o conversor opere, ideal-
mente, com fator de poteˆncia unita´rio, a refereˆncia da corrente de eixo
em quadratura deve ser nula, enquanto que a refereˆncia da corrente de
eixo direto e´ determinada pelo controle da tensa˜o total de sa´ıda (tensa˜o
Vo).
Por outro lado, se as tenso˜es da rede esta˜o distorcidas, contro-
ladores mais elaborados devem ser empregados para garantir o segui-
mento de refereˆncia e rejeic¸a˜o a` perturbac¸o˜es para o controle das corren-
tes. Observa-se que tanto a componente fundamental como os poss´ıveis
harmoˆnicos das tenso˜es da rede ele´trica constituem uma perturbac¸a˜o
para o controle das correntes. Ainda, a magnitude desta perturbac¸a˜o e´
inversamente proporcional a` indutaˆncia dos indutores boost, o que pode
ser particularmente cr´ıtico no presente conversor onde a reduc¸a˜o de Lb
e´ justamente uma vantagem da topologia. Diversas soluc¸o˜es podem
ser empregadas para minimizar os efeitos da perturbac¸a˜o da rede, com
destaque a`quelas baseadas no princ´ıpio do modelo interno. Deve-se ob-
servar, entretanto, que componentes harmoˆnicas no sistema de coorde-
nadas abc aparecem em frequeˆncias distintas no sistema dq0, de acordo
com a composic¸a˜o destas (componentes sime´tricas) e da frequeˆncia do
sinal de sincronismo (ORTMANN, 2008).
2No desenvolvimento do modelo de pequenos sinais das correntes (4.28 e 4.29)
desprezou-se a influeˆncia das resisteˆncias dos diversos elementos do circuito. Isso
significa que na realidade na˜o ha´, de fato, um polo na origem em tais func¸o˜es de
transfereˆncia, o que justifica a inclusa˜o de integradores nos respectivos controlado-
res.
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4.5.2 Controle da Tensa˜o de Sa´ıda
Tem por objetivo manter regulada a tensa˜o total do barramento
(vo), atuando diretamente na refereˆncia de corrente. O valor total da
tensa˜o do barramento, correspondente a` soma das tenso˜es do grupo
positivo vop e negativo von e´ subtra´ıdo da refereˆncia. O erro gerado e´
injetado em um controlador, cuja sa´ıda constitui a refereˆncia da cor-
rente de eixo direto (i∗d).
As caracter´ısticas pro´prias de operac¸a˜o do retificador PFC trifa´-
sico diferem substancialmente da estrutura monofa´sica, logo os crite´rios
de projeto de controle da malha de sa´ıda devem ser reavaliados.
Seja a poteˆncia instantaˆnea na entrada do conversor:
pi = vaia + vbib + vcic (4.30)
Se a rede de alimentac¸a˜o e´ senoidal e equilibrada, como mostrado
na eq. (4.1), logo a poteˆncia instantaˆnea de um conversor que opera





Da eq. (4.31) verifica-se que a poteˆncia ativa drenada da fonte e´
constante, o que diretamente implica em poteˆncia ativa de sa´ıda cons-
tante. Vale lembrar que a parcela oscilante da poteˆncia instantaˆnea,
no caso do monofa´sico, e´ um fator tipicamente preponderante no pro-
jeto da malha de tensa˜o de sa´ıda. Observa-se que no caso trifa´sico,
para as considerac¸o˜es supracitadas, na˜o existe componente oscilante, o
que permite ajustar a malha de controle da tensa˜o de sa´ıda com maior
banda passante e logo com melhor resposta dinaˆmica. Ainda que pos-
sam ocorrer desequil´ıbrios e distorc¸o˜es na tensa˜o da rede ele´trica, para
casos t´ıpicos de operac¸a˜o a malha de controle da tensa˜o de sa´ıda do con-
versor trifa´sico pode ainda ser projetada para ter melhores respostas
dinaˆmicas que a do conversor monofa´sico.
4.5.2.1 Modelo de pequenos sinais para o controle da tensa˜o de sa´ıda
Para o sistema de refereˆncia adotado, com correntes e tenso˜es
senoidais e em fase na fonte de alimentac¸a˜o, tem-se iq = 0 em regime
permanente. Ainda, como as tenso˜es esta˜o em fase com as respectivas
correntes, a poteˆncia drenada da fonte de alimentac¸a˜o e´ dada por
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pi = vdid. (4.32)
A func¸a˜o de transfereˆncia que relaciona a tensa˜o total de sa´ıda
com a corrente de eixo direto e´ obtida atrave´s do balanc¸o de poteˆncia.
A parcela referente aos indutores Lbk foi desconsiderada em func¸a˜o da














A tensa˜o quadra´tica de sa´ıda e´ linearizada no ponto de operac¸a˜o no-
minal v2o = V
2
o considerando que v
2
o ≈ 2Vovo − V 2o (se´rie de Taylor).
Aplicando pequenas perturbac¸o˜es na corrente de eixo direto e na ten-
sa˜o de sa´ıda obte´m-se a func¸a˜o de transfereˆncia Gvo (s), mostrada em
(4.36).
id = Id + i˜d (4.34)










4.5.3 Equil´ıbrio das Tenso˜es de Sa´ıda
O equil´ıbrio das tenso˜es de sa´ıda vop e von e´ garantido se a cor-
rente me´dia injetada no ponto 0 for nula dentro de um per´ıodo Tg da






imp dt = 0. (4.37)
Essa condic¸a˜o pode ser alcanc¸ada em um sistema ideal atrave´s de es-
trate´gias adequadas de modulac¸a˜o. Entretanto, devido a`s assimetrias
e na˜o idealidades dos sistemas reais, uma malha de realimentac¸a˜o deve
ser empregada para garantir o equil´ıbrio do barramento de sa´ıda.
Ainda que a tensa˜o total do barramento vo esteja regulada, a
corrente injetada no ponto me´dio pode provocar ondulac¸o˜es nos barra-
mentos parciais vop e von, em func¸a˜o de sua componente me´dia local
〈imp〉. Sejam δvop e δvon as respectivas ondulac¸o˜es dos barramentos















Como vo = vop + von, logo δvop = −δvon, ou seja, as ondula-
c¸o˜es de tensa˜o sa˜o opostas nos capacitores de sa´ıda. Define-se enta˜o a




(von − vop) . (4.39)
Considerando que Cop = Con = Copn, sabe-se que as correntes










sendo que a corrente no ponto me´dio e´ expressa por
imp = icn − icp. (4.42)
A partir de eq. (4.39), (4.40), (4.41) e (4.42) obte´m-se a relac¸a˜o







Resta enta˜o determinar como a corrente imp esta´ relacionada
com a operac¸a˜o do conversor. De acordo com a eq. (4.3), a corrente no






(sajia + sbjib + scjic). (4.44)
Assumindo que as correntes de entrada sa˜o senoidais, imp de-
pende somente das func¸o˜es de comutac¸a˜o. Assim, a partir da eq. (4.16)
pode-se escrever a corrente me´dia local conforme
〈imp〉 = daia + dbib + dcic. (4.45)
Por outro lado, sabe-se que as func¸o˜es de modulac¸a˜o esta˜o re-
lacionadas com as func¸o˜es de comutac¸a˜o e consequentemente com as
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razo˜es c´ıclicas conforme mostrado em (4.15). Assim:
〈imp〉 = ia [1−masign (ia)] + ib [1−mbsign (ib)] + ic [1−mcsign (ic)] .
(4.46)
A forma da corrente definida na eq. (4.46) depende dos sinais
modulantes mk, e em condic¸o˜es t´ıpicas de operac¸a˜o em regime perma-
nente tem valor me´dio nulo dentro de um per´ıodo da tensa˜o da rede
ele´trica. Entretanto, se um sinal de eixo zero constante m0,δv e´ somado
a cada uma das func¸o˜es modulantes mk, a corrente no ponto central do
barramento de sa´ıda passa a ter uma componente definida por
〈imp〉 = −m0,δv [|ia|+ |ib|+ |ic|] . (4.47)
Verifica-se que, neste caso, um acre´scimo em m0,δv causa um
decre´scimo na corrente imp, e um decre´scimo em m0,δv aumenta imp.
Observa-se tambe´m que o impacto desta componente na corrente no
ponto me´dio depende da amplitude das correntes drenadas da fonte.
Como o modelo descrito em eq. (4.47) e´ perio´dico e variante no tempo,
determina-se o valor me´dio do somato´rio dos valores absolutos das cor-
rentes. Por fim, a corrente me´dia local para um per´ıodo de pi/3 que flui





Da eq. (4.42) e eq. (4.43) obte´m-se a relac¸a˜o entre a ondulac¸a˜o







Os princ´ıpios ba´sicos de modulac¸a˜o introduzidos para a estru-
tura monofa´sica podem ser diretamente utilizados na estrutura trifa´-
sica. Na˜o obstante, ainda que a estrutura trifa´sica apresente maior
complexidade de operac¸a˜o e implementac¸a˜o, suas caracter´ısticas per-
mitem maior liberdade e flexibilidade, com consequente influeˆncia no
funcionamento do conversor.
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4.6.1 Estrate´gias de Modulac¸a˜o
Va´rias estrate´gias de modulac¸a˜o para conversores multin´ıveis
teˆm sido propostas na literatura (HOLMES; LIPO, 2003). Em geral, tanto
a modulac¸a˜o vetorial (SVM -space vector modulation) como esquemas
baseados em portadora (CBM - carrier-based modulation) sa˜o utiliza-
das. A modulac¸a˜o vetorial apresenta grande versatilidade e flexibili-
dade, pore´m o esforc¸o computacional e´ considera´vel quando o nu´mero
de n´ıveis aumenta. Por outro lado, estrate´gias baseadas em portadora
sa˜o simples de implementar. Ale´m disso, refereˆncias como (HOLMES;
LIPO, 2003; BURGOS et al., 2008; MCGRATH et al., 2003) relatam equiva-
leˆncias diretas entre a modulac¸a˜o vetorial e a`quelas baseadas em por-
tadora. Na modulac¸a˜o vetorial, o grau de liberdade esta´ na escolha e o
tempo de cada vetor nulo. No caso das estrate´gias com portadoras, a
injec¸a˜o de um sinal adequado de sequeˆncia zero (sinal comum a todos
as fases) promove liberdade para imposic¸a˜o das tenso˜es do conversor.
Considerando que a aplicac¸a˜o em questa˜o pode ter um nu´mero
elevado de pernas de semicondutores, logo a modulac¸a˜o baseada em
portadoras mostra-se mais atrativa, desde que reduz o esforc¸o compu-
tacional.
4.6.1.1 Esquema Ba´sico de Modulac¸a˜o Baseada em Portadoras
O esquema ba´sico de modulac¸a˜o emprega um grupo h´ıbrido de
portadoras, como mostrado na Figura 83. Consiste de dois subgrupos,
dispostos em fase (IPD - in phase disposition), de portadoras, sendo
que cada subconjunto e´ composto de N portadoras deslocadas em fase
de 2pi/N . Como existem duas portadoras em fase para cada inter-
ruptor SPTT, o sinal de comando para acionar um dado interruptor
Skj ocorre em duas situac¸o˜es, lembrando que a modulac¸a˜o e´ por sinal
complementar:
• A func¸a˜o de modulac¸a˜o mk e´ menor que a respectiva portadora
crrjp E mk e´ positiva;
• A func¸a˜o de modulac¸a˜o mk e´ maior que a respectiva portadora
crrjn E mk e´ negativa.
As func¸o˜es de modulac¸a˜o do retificador sa˜o geradas pelo sistema
de controle do conversor e sa˜o enta˜o comparadas com as portadoras
para gerar os sinais de comando dos interruptores. Cada par de por-
tadoras esta´ em fase, sendo aquela do subgrupo positivo e´ empregada
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crr1,p crr2,p 











Figura 83 – Exemplo da disposic¸a˜o das portadoras no esquema ba´sico
de modulac¸a˜o com (a) N = 2 e (b) N = 3.
para correntes positivas e a do negativo para correntes negativas. Con-
forme 4.11, para gerar tenso˜es senoidais as componentes fundamentais
das func¸o˜es de modulac¸a˜o de fase devem ser aquelas definidas em eq.
(4.13). Estes sinais sera˜o a base para todos os algoritmos CBM que
sera˜o analisados a seguir.
4.6.1.2 Modulac¸a˜o SPWM
A forma mais simples de modular o retificador MLMSR e´ apli-
car os sinais definidos em 4.13 como func¸o˜es de modulac¸a˜o, ou seja,
mk,SPWM = mk. Esta modulac¸a˜o e´ referida como senoidal PWM
(SPWM). A Figura 84 mostra as func¸o˜es de modulac¸a˜o ma,SPWM da
fase “a”, sua componente fundamental e a componente de eixo zero.
Claramente, neste caso a componente de eixo zero e´ nula e a func¸a˜o
de modulac¸a˜o e´ puramente senoidal. O ma´ximo ı´ndice de modulac¸a˜o
neste caso e´ limitado a M = 1.
As func¸o˜es de modulac¸o˜es para cada uma das fases sa˜o apre-
sentadas na Figura 85-a, enquanto que as representac¸o˜es espaciais dos
vetores dos sinais modulantes ~mabc,SPWM, das componentes de eixo
zero ~m0,SPWM e das componentes fundamentais ~mabc sa˜o mostrados
nas Figuras 85-b, 85-c e 85-d.









Figura 84 – Sinal modulante, componente fundamental e de eixo zero















































Figura 85 – Sinais modulantes, componentes fundamentais e de eixo














E´ fa´cil perceber que, sendo nula a componente de eixo zero, as
trajeto´rias de ~mabc,SPWM e ~mabc sa˜o naturalmente coincidentes.
4.6.1.3 Modulac¸a˜o SV2L
Da mesma forma que nos conversores de dois n´ıveis, e´ teorica-
mente poss´ıvel estender o ı´ndice de modulac¸a˜o ate´ M = 2/
√
3 ∼= 1, 155,
o que permite maior margem para regulac¸a˜o esta´tica e dinaˆmica da ten-
sa˜o de sa´ıda, quando da variac¸a˜o da tensa˜o de alimentac¸a˜o. Por outro
lado, mantendo as margens de operac¸a˜o de uma modulac¸a˜o senoidal,
e supondo aceita´vel uma reduc¸a˜o na tensa˜o de sa´ıda, logo e´ poss´ıvel
reduzir as perdas por comutac¸a˜o do conversor.
O ma´ximo ı´ndice de modulac¸a˜o e´ estendido atrave´s da injec¸a˜o
de uma componente de eixo zero adequada, dada por
m0,SV2L = − 12 [max (ma,mb,mc)−min (ma,mb,mc)] . (4.53)
Por fim, as func¸o˜es de modulac¸a˜o mk,SV2L sa˜o obtidas com
mk,SV2L = mk +m0,SV2L. (4.54)
Assim, func¸o˜es de modulac¸a˜o convencionais de dois n´ıveis SV2L
sa˜o obtidas. Em conversores dois n´ıveis, este esquema tipicamente re-
duz a ondulac¸a˜o de corrente e e´ equivalente a` modulac¸a˜o SVM de treˆs
n´ıveis para elevados ı´ndices de modulac¸a˜o.
Observa-se que neste caso a componente de eixo zerom0,SV2L na˜o
e´ nula (Figura 86), e assim as trajeto´rias espaciais dos vetores ~mabc,SV2L
e ~mabc na˜o coincidem no espac¸o, ainda que tenham a mesma projec¸a˜o no









Figura 86 – Sinal modulante, componente fundamental e de eixo zero












































Figura 87 – Sinais modulantes, componentes fundamentais e de eixo
zero para a modulac¸a˜o SV2L.
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a do vetor ~m0,SV2L sa˜o mostrados em projec¸o˜es distintas nas Figuras











Modulac¸o˜es PWM descont´ınuas (DPWM) teˆm sido empregadas
em conversores trifa´sicos, tanto de dois n´ıveis como em estruturas mul-
tin´ıveis, com o principal objetivo de reduzir as perdas por comutac¸a˜o.
Muitas estrate´gias DPWM grampeiam uma das treˆs fases para o bar-
ramento positivo ou negativo, ou ainda para o ponto central (quando
dispon´ıvel) por certos instantes. A auseˆncia de comutac¸a˜o durante
tais instantes possibilita um aumento do rendimento total. Este pro-
cedimento e´ c´ıclico sobre um per´ıodo da componente fundamental, de
forma a garantir equil´ıbrio entre as fases e balanc¸o no ponto central do
barramento. Tipicamente, este tipo de modulac¸a˜o reduz o nu´mero de
comutac¸o˜es e aumenta a ondulac¸a˜o da corrente de entrada. Existem
va´rios algoritmos DPWM, como os apresentados em (HOLMES; LIPO,
2003) e (DALESSANDRO et al., 2008). Aqui, assim como para as outras
estrate´gias, as func¸o˜es de modulac¸a˜o da DPWM sa˜o obtidas atrave´s da
injec¸a˜o de um sinal de eixo zero. O sinal de eixo zero e´ definido como









a se |m′a| = max(|m′a| , |m′b| , |m′c|)
m′b se |m′b| = max(|m′a| , |m′b| , |m′c|)
m′c se |m′c| = max(|m′a| , |m′b| , |m′c|)
, (4.58)
e
m′a = (ma + 1) mod (1)− 1/2
m′b = (mb + 1) mod (1)− 1/2
m′c = (mc + 1) mod (1)− 1/2
(4.59)
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onde a func¸a˜o (x)mod(y) retorna o resto da divisa˜o x/y.
As func¸o˜es de modulac¸a˜o e demais componentes desta estrate´gia








Figura 88 – Sinal modulante, componente fundamental e de eixo zero
para a fase “a” na modulac¸a˜o DPWM.
Novamente fica clara a presenc¸a da componente de eixo zero
m0,DPWM. Os instantes de grampeamento sa˜o evidenciados na Figura










Observa-se que a presente estrate´gia possibilita a reduc¸a˜o do nu´-
mero de comutac¸o˜es em um per´ıodo da rede ele´trica, uma vez que o sinal
modulante grampeia os polos de cada ce´lula aos barramentos positivo,
negativo e ponto central. E´ importante ressaltar, entretanto, que os
instantes de operac¸a˜o onde na˜o ha´ comutac¸a˜o sa˜o dependentes funda-
mentalmente do ı´ndice de modulac¸a˜o M , e neste sentido e´ interessante
determinar os limites de operac¸a˜o onde ha´ e na˜o ha´ comutac¸a˜o.
Para a ana´lise e determinac¸a˜o dos aˆngulos θdi (com i = 1, 2, .., 8)
e´ suficiente analisar, por exemplo, os per´ıodos de descontinuidade para
o o sinal ma,DPWM , como mostrado na Figura 90. Mais precisamente,
com base no per´ıodo pi/3 < θ < 2pi/3 e´ poss´ıvel definir θd2 e θd3, bem


















































Figura 89 – Sinais modulantes, componentes fundamentais e de eixo













2pipipi/3 2pi/3 4pi/3 5pi/3
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,a DPWMm  ,b DPWMm  ,c DPWMm
m0,DPWM 
θd1 θd2 θd3 θd4 θd5 θd6 θd7 θd8 
a
′m b′m c′m
Figura 90 – Regio˜es com operac¸a˜o descont´ınua na modulac¸a˜o DPWM,






m′a = ma − 12 sign (ma)
m′b = mb − 12 sign (mb) (4.62)
m′c = mc − 12 sign (mc) .




c, o que, com













A partir da relac¸a˜o trigonome´trica























Tendo em vista que a referida regia˜o de descontinuidade e´ sime´-
trica com respeito a pi/2, logo θd3 = pi− θd2, assim como θd6 = pi+ θd2
e θd7 = pi + θd3.
Nesta modulac¸a˜o e´ poss´ıvel operar com um ma´ximo ı´ndice de
M = 2/
√
3, situac¸a˜o a qual os barramentos positivo e negativo ficam
grampeados cada um por θd3 − θd2 = θd7 − θd6 = pi/3, sendo que neste
caso na˜o ha´ grampeamento no ponto central.
E´ importante observar, entretanto, que o valor mı´nimo do ı´n-
dice de modulac¸a˜o M para que ocorra grampeamento nos barramentos





















o que resulta emM = 2/3. ParaM < 2/3 ocorre grampeamento apenas
no ponto me´dio, em intervalos regulares de pi/6. Observa-se que, como
mostrado na Figura 90, os aˆngulos que determinam o grampeamento
no ponto me´dio sa˜o obtidos atrave´s de relac¸o˜es simples com as outras
fases, uma vez que os instantes de grampeamento positivo ou negativo
de uma fase coincidem com os de grampeamento no ponto me´dio para
as outras (exceto quando M = 2/
√
3, quando na˜o ha´ grampeamento no
ponto zero). A Tabela 7 resume todos os aˆngulos indicados na Figura
90.
Tabela 7 – Aˆngulos de fase para operac¸a˜o com modulac¸a˜o descont´ınua.

















































































Como ja´ comentado, a modulac¸a˜o utilizada influencia diversos
aspectos de operac¸a˜o do conversor. O objetivo da estrate´gia aqui de-
nominada de STHI e´ determinar uma componente de eixo zero que
minimize a corrente injetada no ponto me´dio, de forma a reduzir a
corrente total que flui atrave´s dos capacitores do barramento. Deve-se
estabelecer, portanto, uma relac¸a˜o entre a corrente me´dia instantaˆnea
no ponto me´dio, definida na eq. (4.42), com a componente de eixo zero
do sinal modulante.
Do esquema ba´sico de modulac¸a˜o introduzido na sec¸a˜o 4.6.1.1,
os sinais de comando gerados a partir das moduladoras mk com as
respectivas portadoras esta˜o diretamente relacionados com a`s razo˜es
c´ıclicas. Da eq. (4.45) sabe-se que a corrente injetada no ponto me´dio
do barramento de sa´ıda depende das razo˜es c´ıclicas e das correntes
drenadas pelo conversor. A partir da eq. (4.46) determina-se uma




sin (3ωgt) , (4.67)
a qual minimiza a corrente injetada no ponto me´dio do conversor (RIXIN
et al., 2009).
A Figura 91 apresenta a func¸a˜o modulante e as demais compo-
nentes para a fase “a” na modulac¸a˜o STHI. O sinal de eixo zero m0,STHI
e´, como esperado, uma componente senoidal pura, com uma frequeˆn-
cia treˆs vezas maior que a da rede ele´trica. Observa-se que ha´ grande








Figura 91 – Sinal modulante, componente fundamental e de eixo zero
para a fase “a” na modulac¸a˜o STHI.













































Figura 92 – Sinais modulantes, componentes fundamentais e de eixo
zero para a modulac¸a˜o STHI.
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nas Figuras 92-b, 92-c e 92-d as trajeto´rias espaciais dos vetores de










4.6.2 Influeˆncia na Operac¸a˜o do Conversor
A modulac¸a˜o deve primordialmente assegurar operac¸a˜o adequada
da estrutura. Entretanto, de acordo com a estrate´gia de modulac¸a˜o
utilizada, um ou mais aspectos da operac¸a˜o do conversor pode ser me-
lhorado, como perdas por comutac¸a˜o, espectro harmoˆnico, regulac¸a˜o
do ponto central do barramento e tensa˜o de modo comum (tensa˜o en-
tre os pontos 0 e neutro). Neste sentido, quatro aspectos relevantes
da operac¸a˜o do retificador MLMSR sa˜o estabelecidos: ondulac¸a˜o das
correntes de entrada, tensa˜o de modo comum (CMV), corrente mag-
netizante dos transformadores de multi-interfase e corrente do ponto
me´dio do barramento CC.
4.6.2.1 Ondulac¸a˜o nas Correntes de Entrada





ik = vLb,k = vk − (vWk,j + vsk,j) + vcm, (4.70)
onde vWk,j e´ a tensa˜o sobre o enrolamento Wkj . Como ja´ apresentado
anteriormente, sabe-se que as tenso˜es de entrada sa˜o dadas por
vin,k = vWk,j + vsk,j . (4.71)
Considerando que as indutaˆncias sa˜o lineares e constantes, a on-
dulac¸a˜o de corrente e´ definida pelas componentes harmoˆnicas de alta
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~vLb,abc = [vLb,a vLb,b vLb,c]
T
(4.73)
e o sobrescrito xhf modela o conteu´do de alta frequeˆncia de x. As
componentes de alta frequeˆncia da tensa˜o sobre os indutor boost sa˜o
obtidas com
v hfLb,a = −(vin,a− <vin,a>) + (vcm− <vcm>)
v hfLb,b = −(vin,b− <vin,b>) + (vcm− <vcm>)
v hfLb,c = −(vin,c− <vin,c>) + (vcm− <vcm>)
. (4.74)
Observa-se que as tenso˜es sobre os indutores vLbk, com k = a, b, c,
na˜o sa˜o unicamente determinadas por suas respectivas tenso˜es de en-
trada de fase vin,k, como ocorria para o retificador monofa´sico. Neste
caso, a ondulac¸a˜o de corrente depende das tenso˜es de entrada vin,k e
da tensa˜o de modo comum vcm, sendo que ambas sa˜o definidas pela
estrate´gia de modulac¸a˜o empregada.
4.6.2.2 Tensa˜o de Modo Comum
Observando o circuito mostrado na Figura 74, verifica-se que os
pontos Ne e 0 na˜o esta˜o fisicamente conectados. Assim, de acordo com
a tensa˜o instantaˆnea gerada por cada fase, uma tensa˜o de modo comum
vcm aparece entre os pontos Ne e 0. Considerando que as fases esta˜o
balanceadas e na˜o ha´ impedaˆncias parasitas no circuito, logo a gerac¸a˜o
da tensa˜o de modo comum ocorre em func¸a˜o dos estados de comutac¸a˜o




(vin,a + vin,b + vin,c) , (4.75)
e que novamente depende dos sinais de comutac¸a˜o definidos pela es-
trate´gia de modulac¸a˜o empregada. Ale´m de influenciar a formac¸a˜o das
correntes instantaˆneas de entrada, a tensa˜o de modo comum vcm influ-
encia as emisso˜es de modo comum, geradas quando elementos parasitas
esta˜o presentes. Estas emisso˜es devem ser tratadas adequadamente, de
forma a cumprir as normas de EMC, que por fim definem os requisitos
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dos filtros de EMC. Tendo em vista que tais filtros tipicamente repre-
sentam um considera´vel parcela do volume e peso totais do conversor
PWM (HELDWEIN; KOLAR, 2009), a investigac¸a˜o das fontes de emis-
so˜es de modo comum e´ uma questa˜o importante se o projeto visa alta
densidade de poteˆncia.
4.6.2.3 Corrente Magnetizante dos Transformadores de Multi-Interfase
De acordo com a eq. (4.5), a gerac¸a˜o de uma dada tensa˜o de
entrada esta´ relacionada com a operac¸a˜o do transformador e com os
estados de comutac¸a˜o. Como demonstrado no Cap´ıtulo 2, uma forma
simples de modelar a operac¸a˜o do transformador de multi-interfase e´
decompor as tenso˜es e correntes dos enrolamentos em termos de suas
componentes de modo diferencial (DM) e modo comum (CM). Desse
modelo decorre que o transformador e´ representado atrave´s das indu-
taˆncias de modo diferencial e comum. A indutaˆncia de modo comum




N − 1Ls, (4.76)
onde Ls e´ a indutaˆncia pro´pria de cada enrolamento. As tenso˜es e


















As indutaˆncias DM sa˜o responsa´veis por limitar as correntes de
circulac¸a˜o entre as fases, ou seja, as correntes de modo diferencial ou
correntes magnetizantes do transformador de multi-interfase. Ainda, a
corrente magnetizante esta´ diretamente relacionada com o fluxo mag-
ne´tico nos transformadores. Neste sentido, seu comportamento deve
ser avaliado, desde que as perdas totais e o volume do transformador
dependem de sua densidade de fluxo magne´tico.
As envolto´rias das correntes diferenciais sa˜o determinadas a par-
tir da eq. (2.62), pore´m deve-se observar que o comportamento das
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razo˜es c´ıclicas dkj depende dos sinais modulantes utilizados. Isso signi-
fica que ha´ influeˆncia da componentes de sequeˆncia zero na forma das
correntes diferenciais.
A estrate´gia de modulac¸a˜o deve garantir ainda que o valor local
de todas as correntes magnetizantes do transformador, e implicitamente
o fluxo magne´tico no nu´cleo, sejam nulos em um per´ıodo de comutac¸a˜o.
Fica definido, portanto, mais um objetivo que a estrate´gia de modu-
lac¸a˜o deve garantir: correntes diferenciais nulas em cada per´ıodo de
comutac¸a˜o, ou seja
<iWkj,dm>= 0. (4.79)
4.6.2.4 Corrente do Ponto Me´dio do Barramento CC
A corrente que flui dos interruptores SPTT para o ponto me´dio
0 do barramento CC afeta a ondulac¸a˜o e o balanc¸o das tenso˜es parciais
de sa´ıda. Ale´m disso, esta componente tem influeˆncia direta no projeto
dos capacitores do barramento CC. A corrente me´dia local no ponto
e´ definida pela eq. (4.45), e assim, conforme eq. (4.46), os sinais
modulantes- e portanto a modulac¸a˜o- passam a influenciar na forma
da corrente do ponto central do barramento CC.
4.6.3 Comparac¸a˜o das Estrate´gias de Modulac¸a˜o
De forma a realizar uma breve comparac¸a˜o das estrate´gias apre-
sentadas, duas verso˜es de retificadores trifa´sicos MLMSR sa˜o conside-
radas, uma com N = 2 e outra com N = 3. As condic¸o˜es de operac¸a˜o
para o estudo sa˜o dadas na Tabela 8. Todas as tenso˜es apresentadas sa˜o
normalizados com respeito a tensa˜o total de sa´ıda Vo, sendo que para
as correntes a base e´ o valor de pico das correntes de entrada Iˆ. As in-
dutaˆncias dos indutores boost e dos transformadores de multi-interfase
sa˜o independentemente escolhidos para N = 2 e N = 3, de forma a
concordar com as especificac¸o˜es dadas na Tabela 8. A modulac¸a˜o com
o pior desempenho com respeito a` ondulac¸a˜o da corrente de entrada
∆iLbk,max e iW,dm,max define as indutaˆncias em cada valor de N . Isso
significa que as indutaˆncias sa˜o iguais para todas as estrate´gias de mo-
dulac¸a˜o com N = 2. As simulac¸o˜es com N = 3 apresentam valores
menores, mas novamente iguais em todas as estrate´gias. A compara-
c¸a˜o sera´ conduzida com respeito aos paraˆmetros relevantes introduzidos
anteriormente.
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As principais formas de onda para as modulac¸o˜es SPWM, SV2L,
DPWM e STHI sa˜o mostradas respectivamente nas Figuras 93, 94, 95
e 96. A tensa˜o de entrada vin,ab, a tensa˜o de modo comum vcm, a
ondulac¸a˜o da corrente de entrada ∆iLba, as correntes magnetizantes
dos transformadores iW,dm e a corrente no ponto me´dio do barramento
imp sa˜o mostradas na coluna da esquerda para N = 2 e na coluna da
direita para N = 3.
Como pode ser visto na Figura 93-b, o valor me´dio local de vcm e´
nulo, conforme o sinal de sequeˆncia zero na modulac¸a˜o SPWM. As ou-
tras estrate´gias apresentam valores locais diferentes de zero, pore´m em
um per´ıodo da tensa˜o da rede ele´trica de alimentac¸a˜o todas estrate´gias
apresentam uma tensa˜o de modo comum me´dia e´ nula. Cabe observar
que a componente de baixa frequeˆncia em vcm na˜o e´ ta˜o preocupante
como seus harmoˆnicos. Neste sentido, o conversor com N = 2 utili-
zando a modulac¸a˜o SV2L e aquele com N = 3 na modulac¸a˜o DPWM
sa˜o favora´veis.
O retificador com N = 2 apresenta a maior ondulac¸a˜o de cor-
rente nas estrate´gias SV2L, enquanto que com N = 3 esta estrate´gia
apresenta os melhores resultados neste quesito. De forma oposta, as
estrate´gias SPWM e DPWM se mostram melhores com N = 2.
Todas as estrate´gias apresentam valores de pico muito parecidos
para a corrente magnetizante, ainda que as formas de onda sejam dife-
rentes. A estrate´gia DPWM apresenta um resultado interessante, onde
a corrente magnetizante e´ nula durante os instantes em que a respectiva
fase esta´ grampeada.
O valor me´dio local da corrente no ponto me´dio e´ praticamente
nulo na modulac¸a˜o STHI, muito baixo na modulac¸a˜o SV2L e um pouco
Tabela 8 – Paraˆmetros de simulac¸a˜o para a comparac¸a˜o das estrate´gias
de modulac¸a˜o.
Paraˆmetro Valor
I´ndice de modulac¸a˜o M = 0, 82




Iˆ = 0, 3




Iˆ = 0, 05
Taxa de frequeˆncias (frequeˆncia de
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Figura 93 – Resultados normalizados de simulac¸a˜o para um retificador
MLMSR com N = 2 (esquerda) e N = 3 (direita), empregando a
modulac¸a˜o SPWM. Formas de onda mostradas: (a) vin,ab; (b) vcm and
〈vcm〉; (c) ∆iLba; (d) iWa1,dm e 〈iWa1,dm〉; (e) imp e 〈imp〉.
maior na estrate´gia SPWM. Por outro lado, apresenta alto valor rms na
estrate´gia DPWM. Deve-se observar que o aumento de imp na estrate´gia
DPWM conduz a elevados esforc¸os de corrente e ondulac¸a˜o de tensa˜o
para a mesma capacitaˆncia, comparativamente a`s modulac¸o˜es SV2L,
STHI e SPWM. Estendendo a ana´lise, apresenta-se na Figura 97 a
corrente me´dia local no ponto me´dio para cada uma das estrate´gias
de modulac¸a˜o introduzidas. Os resultados sa˜o normalizados (< imp >
/Iˆpk) e esta˜o em func¸a˜o do ı´ndice de modulac¸a˜o para 0 < θ < 2pi.
Como esperado, a estrate´gia STHI apresenta os menores valores
de corrente no ponto me´dio, em contraste com a modulac¸a˜o DPWM,
que apresenta elevados valores para diferentes ı´ndices de modulac¸a˜o.
Para todas as estrate´gias e´ n´ıtida a influeˆncia do ı´ndice de modulac¸a˜o.
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Figura 94 – Resultados normalizados de simulac¸a˜o para um retificador
MLMSR com N = 2 (esquerda) e N = 3 (direita), empregando a
modulac¸a˜o SV2L. Formas de onda mostradas: (a) vin,ab; (b) vcm and
〈vcm〉; (c) ∆iLba; (d) iWa1,dm and 〈iWa1,dm〉; (e) imp and 〈imp〉.
apresentam baixa distorc¸a˜o harmoˆnica, com diferentes comportamentos
no que tange a ondulac¸a˜o de alta frequeˆncia. A estrate´gia DPWM
possibilita cruzamento por zero suave nas correntes de entrada, uma
vez que suas tenso˜es de fase esta˜o grampeadas no ponto central do
barramento durante estes instantes.
De forma a apresentar uma comparac¸a˜o de resultados com cara´-
ter mais quantitativo, dois paraˆmetros sa˜o definidos aqui. O primeiro
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Figura 95 – Resultados normalizados de simulac¸a˜o para um retificador
MLMSR com N = 2 (esquerda) e N = 3 (direita), empregando a
modulac¸a˜o DPWM. Formas de onda mostradas: (a) vin,ab; (b) vcm
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Figura 96 – Resultados normalizados de simulac¸a˜o para um retificador
MLMSR com N = 2 (esquerda) e N = 3 (direita), empregando a
modulac¸a˜o STHI. Formas de onda mostradas: (a) vin,ab; (b) vcm and






























































Figura 97 – Corrente me´dia local no ponto me´dio, normalizada com
respeito a` corrente de pico de entrada para as modulac¸o˜es: (a) SPWM,
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Figura 98 – Correntes de entrada com N = 2 (coluna da esquerda) e
N = 3 (coluna da direita) para as seguintes estrate´gias de modulac¸a˜o:
(a) SPWM; (b) SV2L; (c) DPWM; e (d) STHI.









A Tabela 9 apresenta a comparac¸a˜o da distorc¸a˜o da tensa˜o de
entrada de linha (vin,ab), para cada estrate´gia de modulac¸a˜o e com

















foram empregadas para avaliar as estrate´gias de modulac¸a˜o apresen-
tadas. Em todos os casos, o harmoˆnico de maior ordem computado e´
hmax = 100000, resultando uma largura de banda de aproximadamente
6 MHz. A modulac¸a˜o DPWM apresenta a menor THD e WTHD para
N = 2. Este resultado na˜o era esperado a princ´ıpio, desde que as modu-
lac¸o˜es descont´ınuas tipicamente produzem piores resultados que outras
neste quesito. A estrate´gia SV2L apresenta o melhor comportamento
de distorc¸a˜o para N = 3. Percebe-se ainda a semelhanc¸a dos resultados
para SV2L e STHI, bem como fica claro o comportamento balanceado
(N = 2 e N = 3) na modulac¸a˜o DPWM.
A Figura 99 apresenta os gra´ficos aranha para N = 2 e 3, mos-
trando a comparac¸a˜o relativa usando os paraˆmetros analisados e as
definic¸o˜es 〈X〉rms e Xhfrms. A modulac¸a˜o com o comportamento mais
balanceado e´ a DPWM. Entretanto, dependendo das especificac¸o˜es, re-






















































Figura 99 – Gra´ficos aranha mostrando a comparac¸a˜o relativa entre as
estrate´gias de modulac¸a˜o: (a) N = 2 e; (b) N = 3.
O desempenho de cada ı´ndice nume´rico para as estrate´gias de
modulac¸a˜o sa˜o comparadas na Figura 100. Com excec¸a˜o do conteu´do
harmoˆnico de baixa frequeˆncia na corrente do ponto me´dio, mostrado
na Figura 100(e), o qual permanece praticamente constante em todas
as estrate´gias, todos os outros paraˆmetros variam drasticamente para
N = 2 e N = 3. Na˜o obstante, muitos destes paraˆmetros na˜o apre-
sentam uma tendeˆncia clara entre uma modulac¸a˜o e outra, nem entre
N = 2 e N = 3. Ainda que todas as estrate´gias testadas tenham apre-
sentado bons resultados, a auseˆncia de um comportamento definido
realc¸a a importaˆncia da ana´lise cuidadosa da modulac¸a˜o no projeto de
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Figura 100 – Resultados normalizados mostrando o desempenho de
cada estrate´gia de modulac¸a˜o quando N = 2 e 3, para todos os paraˆ-
metros operacionais analisados.
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Modulac¸a˜o THD% WTHD% THD% WTHD%
SPWM 29,56 0,0152 20,49 0,0078
SV2L 36,92 0,0194 13,17 0,0037
DPWM 23,25 0,0121 15,45 0,0056
STHI 37,73 0,0190 14,72 0,0046
4.7 CONCLUSO˜ES
Este cap´ıtulo introduziu os princ´ıpios ba´sicos da operac¸a˜o do
retificador PFC trifa´sico MLMSR. Essencialmente, a operac¸a˜o do reti-
ficador trifa´sico e´ semelhante ao do monofa´sico, pore´m a auseˆncia da
conexa˜o do ponto central com o neutro da rede de alimentac¸a˜o torna a
ana´lise mais complexa, bem como permite maior liberdade na modula-
c¸a˜o da estrutura trifa´sica.
A ana´lise vetorial foi introduzida, e mais uma vez ficou evidente
que o aumento de N garante maior flexibilidade de operac¸a˜o do conver-
sor. Na presente estrutura o nu´mero de vetores estaciona´rios no espac¸o
das tenso˜es geradas pelo conversor e´ de (2N + 1)3, sendo que o nu´mero
de combinac¸o˜es u´nicas no plano αβ e´ de 6N(2N + 1) + 1.
A estrate´gia de controle foi apresentada e suas principais ca-
racter´ısticas e potencialidades foram descritas. Ainda que seja uma
estrate´gia relativamente complexa, dependente de um circuito de sin-
cronismo adequado, os benef´ıcios obtidos com o controle em eixos s´ın-
cronos justificam a escolha deste algoritmo. Uma poss´ıvel alternativa a`
esta estrate´gia seria controlar o retificador em coordenadas αβ, entre-
tanto controladores mais complexos seriam necessa´rios para a obten-
c¸a˜o de uma resposta dinaˆmica equivalente. Nesses casos normalmente
sa˜o considerados controladores ressonantes, os quais guardam consigo
relativa dificuldade de implementac¸a˜o, em func¸a˜o da sensibilidade a`
precisa˜o nume´rica finita bem como a`s variac¸o˜es da frequeˆncia da rede
de alimentac¸a˜o. Tambe´m foram apresentados os modelos para controle
da tensa˜o total de sa´ıda e para o equil´ıbrio dos barramentos positivo e
negativo.
Considerando a complexidade de implementac¸a˜o de estrate´gias
vetoriais para a modulac¸a˜o do conversor MLMSR, optou-se pela utili-
zac¸a˜o de estrate´gias de modulac¸a˜o baseadas em portadoras. Diferente-
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mente da modulac¸a˜o space vector, estrate´gias baseadas em portadoras
teˆm como grau de liberdade a injec¸a˜o de uma componente de eixo zero
nos sinais modulantes. Quatro estrate´gias foram apresentadas e tes-
tadas atrave´s de simulac¸o˜es nume´ricas para conversores MLMSR de
N = 2 e N = 3, onde diferentes aspectos foram avaliados ( tensa˜o de
modo comum, ondulac¸a˜o da corrente de entrada, correntes diferenci-
ais dos transformadores de multi-interfase e corrente no ponto me´dio).
Com excec¸a˜o da estrate´gia STHI, nenhuma das outras e´ o´tima para
qualquer dos aspectos avaliados, entretanto todas apresentaram bons
resultados e simplicidade de implementac¸a˜o. A modulac¸a˜o SPWM e´ a
mais simples, pore´m na˜o permite operac¸a˜o com ı´ndice de modulac¸a˜o
maiores que a unidade. A modulac¸a˜o SV2L e´ baseada na equivaleˆncia
da modulac¸a˜o space vector com a implementac¸a˜o baseada em portado-
ras, ambas para conversores de dois n´ıveis, sendo que neste trabalho tal
estrate´gia tem como principal caracter´ıstica a possibilidade de elevar o
ı´ndice de modulac¸a˜o ate´ 2/
√
3. A modulac¸a˜o DPWM apresentada pos-
sibilita reduzir as perdas por comutac¸a˜o, assim como permite estender
o ı´ndice de modulac¸a˜o da mesma forma que a estrate´gia SV2L. Ale´m
disso, por realizar o grampeamento para o ponto central durante o cru-
zamento por zero das correntes de entrada, tal estrate´gia garante bom
desempenho com respeito a` qualidade das correntes. Tambe´m foi apre-
sentada a estrate´gia STHI, a qual minimiza a corrente no ponto central
do barramento de sa´ıda. Observou-se a efetividade desta estrate´gia
para este quesito, bem como a semelhanc¸a de resultados com a estra-
te´gia SV2L para os outros aspectos avaliados. Exceto por pequenos
erros nas simulac¸o˜es nume´ricas, em todos os esquemas de modulac¸a˜o
apresentados a corrente diferencial nos transformadores na˜o apresentou
qualquer comportamento inesperado, uma vez que a base de todas as
estrate´gias e´ um esquema de portadoras deslocadas em fase (tal qual
o empregado no conversor monofa´sico). Assim, no caso de uma im-
plementac¸a˜o do tipo space vector a questa˜o das correntes diferenciais
e consequentemente do fluxo nos transformadores deve ter a devida
atenc¸a˜o, como ja´ reportado em trabalhos como (COUGO et al., 2011).
Por fim, os estudos apresentados neste cap´ıtulo demonstram a
grande semelhanc¸a de controle desta estrutura com aquelas convenci-
onais de treˆs n´ıveis. Essencialmente, tanto o controle das correntes de
entrada, tensa˜o total de sa´ıda e balanc¸o das tenso˜es de sa´ıda sa˜o ideˆn-
ticos. Por outro lado, as caracter´ısticas pro´prias da estrutura, assim
como as diversas possibilidades de modulac¸a˜o realc¸am as potencialida-
des dos retificadores multin´ıveis com ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos
estados frente a`s topologias convencionais de treˆs n´ıveis.
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5 CONCEPC¸A˜O E PROJETO DE CONVERSORES
MLMSR A PARTIR DE BLOCOS DE CONSTRUC¸A˜O
5.1 INTRODUC¸A˜O
Nos estudos desenvolvidos nos cap´ıtulos anteriores foi compro-
vado que o aumento de pernas de semicondutores permite melhorar
diversos aspectos operacionais dos retificadores multin´ıveis com ce´lula
de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados. Sabe-se, no entanto, que a com-
plexidade de projeto e implementac¸a˜o quando N aumenta e´ um fator
preponderante para a definic¸a˜o do nu´mero de pernas de semicondutores.
Ainda que a implementac¸a˜o do circuito de modulac¸a˜o atrave´s de dispo-
sitivos comerciais seja consideravelmente complicada com o aumento de
N , e´ a complexidade na construc¸a˜o do transformador de multi-interfase
que tipicamente limita N .
A escolha entre o nu´mero de pernas de semicondutores (ou nu´-
mero de enrolamentos do MIPT) e´ um compromisso entre os benef´ıcios
dos conversores em questa˜o e de sua inerente complexidade de imple-
mentac¸a˜o. Neste sentido, este cap´ıtulo tem por objetivo apresentar uma
soluc¸a˜o de concepc¸a˜o e implementac¸a˜o, com vistas a` melhor utilizac¸a˜o
dos recursos e potencialidades dos retificadores multin´ıveis com ce´lula
de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados. O conceito de blocos de constru-
c¸a˜o de eletroˆnica de poteˆncia e´ inicialmente introduzido. A concepc¸a˜o
modular de implementac¸a˜o do MLMSR e´ enta˜o proposta com base em
uma estrutura diferenciada para a realizac¸a˜o dos transformadores de
multi-interfase. Aspectos de projeto da unidade modular sa˜o apresen-
tados e dois novos proto´tipos de retificadores multin´ıveis com ce´lula de
comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados sa˜o constru´ıdos a partir de tal conceito:
um retificador monofa´sico de 2,5 kW e um trifa´sico de 7,5 kW.
5.1.1 Conceito de Blocos de Construc¸a˜o Aplicados a` Eletroˆnica de Po-
teˆncia
O conceito de blocos de construc¸a˜o aplicado a` eletroˆnica de po-
teˆncia surgiu no in´ıcio da de´cada de oitenta, sob grande influeˆncia do
sucesso enta˜o experimentado pela indu´stria de circuitos integrados. O
objetivo fundamental era viabilizar a construc¸a˜o de conversores esta´-
ticos a partir de blocos integrados, ao inve´s de diversos elementos dis-
cretos. Todavia, neste primeiro momento o movimento na˜o obteve a
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mesma expressa˜o que a obtida pela indu´stria de circuitos integrados,
dado o baixo n´ıvel de integrac¸a˜o enta˜o empregado.
No in´ıcio dos anos noventa um novo e mais abrangente conceito
de blocos de construc¸a˜o de eletroˆnica de poteˆncia (PEBB - Power Elec-
tronics Building Blocks) e´ proposto pelo escrito´rio de pesquisa naval
(ONR - Office of Naval Research) dos Estados Unidos. O foco princi-
pal calcava-se no desenvolvimento de mo´dulos de poteˆncia inteligentes,
dotados de interfaces padronizadas de poteˆncia, controle e gerencia-
mento te´rmico, com vistas ao desenvolvimento de sistemas eficientes e
confia´veis para processamento de energia ele´trica. Esta nova proposta
era nitidamente mais audaciosa e culminou em um programa completo
de desenvolvimento, que contou com a parceria de diversas universi-
dades, fabricantes e laborato´rios de pesquisa do governo dos Estados
Unidos. Ainda neste contexto surgiu a denominac¸a˜o “mo´dulos integra-
dos de eletroˆnica de poteˆncia” (IPEM - Integrated Power Electronics
Module), de forma a distinguir os projetos de alta poteˆncia com foco
militar das aplicac¸o˜es de baixa poteˆncia com foco comercial (menores
que 100 kW)(BOROYEVICH, 2000).
Fundamentalmente, os PEBBs sa˜o processadores de poteˆncia,
onde a premissa ba´sica e´ de que diversos PEBBs juntos podem compor
a maioria dos trabalhos de eletroˆnica de poteˆncia. Neste sentido, um
PEBB na˜o se refere a um material semicondutor espec´ıfico, ou a um de-
terminado dispositivo ou topologia, e sim a` uma soluc¸a˜o integrada para
questo˜es ele´tricas, mecaˆnicas e te´rmicas (ERICSEN; TUCKER, 1998).
No conceito de PEBB cada bloco tem uma funcionalidade defi-
nida, com interfaces padronizadas de hardware e controle. Um mesmo
bloco pode ser usado em diferentes aplicac¸o˜es, o que permite grande
volume de produc¸a˜o, com consequente reduc¸a˜o de custos e esforc¸o de
engenharia (ERICSEN et al., 2006).
Pode-se dizer que PEBB e´ um conceito gene´rico, que incorpora
diversos aspectos tecnolo´gicos, norteado por objetivos como reduc¸a˜o de
custos, tamanho, peso e perdas.
Os retificadores multin´ıveis com ce´lula de comutac¸a˜o de mu´lti-
plos estados teˆm sido apresentados neste trabalho de forma generali-
zada, com respeito ao nu´mero de pernas de semicondutores N . Uma
simples avaliac¸a˜o de tais conversores, monofa´sicos ou trifa´sicos, per-
mite concluir que ha´ diversos elementos ou conjunto de elementos que
apresentam-se repetidamente na estrutura. Por exemplo, a realizac¸a˜o
f´ısica de qualquer um dos interruptor SPTT mostrados no Cap´ıtulo 3,
juntamente com os diodos Djp e Djp poderia compor um bloco ele-
mentar para o conversor. Outras funcionalidades como dissipadores
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de calor e circuitos de acionamento tambe´m poderiam ser igualmente
incorporadas em tal bloco. Ainda que interessante, o n´ıvel de integra-
c¸a˜o obtido estaria aque´m das possibilidades dos MLMSR. E´ justamente
neste ponto que a ideia de concepc¸a˜o modular atrave´s de blocos de cons-
truc¸a˜o vem de encontro com a soluc¸a˜o para a complexidade inerente
dos transformadores de multi-interfase.
5.1.2 Realizac¸a˜o do transformador de multi-interfase
Fundamentalmente, e´ a operac¸a˜o do MIPT que permite os maio-
res benef´ıcios dos retificadores aqui estudados, e assim a correta opera-
c¸a˜o do conversor esta´ diretamente relacionada ao funcionamento ade-
quado do MIPT. Um transformador de multi-interfase ideal e´ uma es-
trutura sime´trica, sendo que esta caracter´ıstica dificilmente e´ alcanc¸ada
para N > 2 com nu´cleos magne´ticos comerciais, uma vez que as relu-
taˆncias nos caminhos dos nu´cleo magne´ticos comerciais sa˜o diferentes.
Na˜o obstante, nu´cleos comerciais de ferrite para N > 3 sa˜o raros ou
inexistentes.
Em (GYU; IK, 1997) sete diferentes tipos de transformadores de
multi-interfase sa˜o analisados com respeito a aspectos como volume,
peso e complexidade. Particularmente, a estrutura em “a´rvore” apre-
senta grande simplicidade de implementac¸a˜o. O transformador global
requerido com N enrolamentos e´ formado a partir de N − 1 MIPTs de
dois enrolamentos. Entretanto, nesta estrutura as combinac¸o˜es sa˜o li-
mitadas a N = 2y, com y = 1, 2, 3, 4, ... . Cabe observar que MIPTs de
dois enrolamentos sa˜o facilmente constru´ıdos com nu´cleos tradicionais
do tipo EE, toroidais ou assemelhados. Isso faz com que a estrutura
em “a´rvore” seja particularmente adequada para a construc¸a˜o de retifi-
cadores do tipo MLMSR. Uma desvantagem desta forma de construc¸a˜o
reside na diversidade dos projetos dos N − 1 MIPTs empregados na
construc¸a˜o de um MIPT global de N enrolamentos, sendo que neste
caso gene´rico o nu´mero de MIPTs (projetos) diferentes e´ justamente o
paraˆmetro y.
A arquitetura distribu´ıda de elementos magne´ticos tem ainda a
vantagem de facilitar o gerenciamento te´rmico, desde que as perdas
sa˜o distribu´ıdas entre os mu´ltiplos transformadores de multi-interfase.
E´ importante observar tambe´m que a limitac¸a˜o na escolha do nu´mero
de pernas de semicondutores na estrutura em “a´rvore” pode ser mi-
nimizada quando transformadores com dois e treˆs enrolamentos sa˜o
combinados, ainda que a construc¸a˜o de MIPTs com treˆs enrolamentos
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seja ligeiramente mais complexa.
A Figura 101 apresenta duas diferentes realizac¸o˜es para um trans-
formador de multi-interfase de quatro enrolamentos.
(a)
(b)
para as pernas de
semicondutores






Figura 101 – Exemplo de diferentes implementac¸o˜es para um transfor-
mador de multi-interfase de quatro enrolamentos: (a) MIPT de qua-
tro enrolamentos com indutaˆncias mu´tuas Lmji = −KcLs/3, onde
j = 1..4, i = 1..4 e j 6= i, Kc e´ o fator de acoplamento e Ls e´ a indutaˆn-
cia pro´pria de cada enrolamento; (b) implementac¸a˜o em “a´rvore”, onde
as indutaˆncias mu´tuas sa˜o dadas por Lm12 = −KcLs.
Do ponto de vista externo, ambas as estruturas sa˜o equivalentes.
Entretanto, a estrutura em a´rvore ilustrada na Figura 101-b e´ prefer´ı-
vel, em func¸a˜o da simplicidade de implementac¸a˜o e disponibilidade de
materiais comerciais. Na˜o obstante, tal estrutura permite que o MIPT
que esta´ diretamente conectado aos semicondutores seja integrado, e
assim um bloco de construc¸a˜o para retificadores multin´ıveis com ce´lula
de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados e´ obtido.
A Figura 102-a ilustra o circuito gene´rico equivalente de uma
fase para uma concepc¸a˜o com um MIPT de quatro enrolamentos, em
contraste a` Figura 102-b, que ilustra a aplicac¸a˜o da estrutura em a´rvore
de MIPTs para o conceito modular proposto. O bloco elementar de














Figura 102 – Circuito gene´rico de uma fase para um conversor MLMSR:
(a) concepc¸a˜o com um MIPT de quatro enrolamentos; (b) concepc¸a˜o
modular com treˆs MIPTs de dois enrolamentos, onde a a´rea destacada
indica o bloco elementar composto por um MIPT de dois enrolamentos
e respectivos semicondutores.
206
5.2 CONCEPC¸A˜O GERAL DO PROTO´TIPO
A partir das caracter´ısticas e restric¸o˜es expostas para a realizac¸a˜o
dos MIPTs, conclui-se que alaternativa de construc¸a˜o em a´rvore cons-
titui, de fato, a forma mais via´vel para a implementac¸a˜o do MLMSR.
5.2.1 Especificac¸o˜es Gerais
De todas as possibilidades enunciadas para o MLMSR define-se
que o foco do novo proto´tipo devera´ ser em aplicac¸o˜es de baixo peso e
elevado rendimento. As principais especificac¸o˜es ele´tricas e mecaˆnicas
sa˜o resumidas na Tabela 10.
Tabela 10 – Principais especificac¸o˜es do proto´tipo trifa´sico.
Especificac¸a˜o Valor
Tensa˜o de entrada Vg,rms = 230/400 V
Frequeˆncia da rede CA fg = 60 Hz
Tensa˜o de sa´ıda Vo = 760 V
Poteˆncia de sa´ıda Po = 7500 W
Altura 1 U - 44, 45 mm
Densidade de poteˆncia ≈ 3 kW/l
O foco do projeto foi tambe´m determinado para que as carac-
ter´ısticas de modularidade tambe´m pudessem ser exploradas. Um pa-
raˆmetro chave que precisa ser definido e´ o nu´mero de pernas de semi-
condutores N que sera´ empregado em cada fase do conversor. Para
este novo proto´tipo optou-se por N = 4, uma vez que os benef´ıcios da
topologia MLMSR sa˜o mais expressivos quando N aumenta a partir
de valores menores (dois para treˆs, ou treˆs para quatro, por exemplo),
bem como tal escolha permite explorar o conversor na forma modular
introduzida.
5.2.1.1 Determinac¸a˜o da Frequeˆncia de Comutac¸a˜o
O outro paraˆmetro que deve ser definido e´ a frequeˆncia de comu-
tac¸a˜o dos interruptores. Considerando a influeˆncia deste paraˆmetro em
praticamente todos os elementos do conversor, observa-se que a escolha
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da frequeˆncia de comutac¸a˜o sera´ guiada pelo equil´ıbrio dos requisitos de
elevado rendimento e baixo peso. O crite´rio para a escolha da frequeˆn-
cia de comutac¸a˜o e´ introduzido aqui, pore´m deriva de diversos aspectos
de implementac¸a˜o (escolha de componentes, forma de construc¸a˜o, etc)
que sera˜o apresentados ao logo deste cap´ıtulo.
O proto´tipo trifa´sico deve operar com as estrate´gias de modu-
lac¸a˜o introduzidas no Cap´ıtulo 4, logo as perdas devem ser avaliadas
para todas as referidas estrate´gias. As perdas nos semicondutores sa˜o
estimadas de acordo com a metodologia apresentada no Cap´ıtulo 2.13,
considerando as func¸o˜es de modulac¸a˜o de cada estrate´gia.
No caso dos elementos magne´ticos (indutor boost, MIPT da placa
base e MIPT do PEBB), as perdas tambe´m sa˜o estimadas para todas
as estrate´gias. Observa-se que, na arquitetura definida para a realiza-
c¸a˜o do transformador de multi-interfase, o MIPT do PEBB opera na
frequeˆncia de comutac¸a˜o, ao passo que o MIPT da placa base opera
com o dobro da frequeˆncia de comutac¸a˜o. Ja´ para o indutor boost, a
componente predominante de alta frequeˆncia e´ de 4fs.
Para todos os elementos magne´ticos, a metodologia adotada para
a determinac¸a˜o das perdas no nu´cleo e´ baseada no me´todo iGSE (Im-
proved Generalized Steimetz Equation) (VENKATACHALAM et al., 2002).
Observa-se que a equac¸a˜o tipicamente empregada para avaliac¸a˜o as per-
das magne´ticas por unidade de volume e´ dada por
Pv (t) = k f
αBˆβ (5.1)
onde Bˆ e´ o valor de pico da densidade de fluxo de uma onda senoidal
com frequeˆncia f , sendo que os coeficientes k, α e β sa˜o normalmente
fornecidos pelo fabricante do material ou podem ser obtidos atrave´s das
curvas de perdas apresentadas nos cata´logos. Entretanto, as formas de
onda do fluxo magne´tico dos elementos do presente projeto dependem
de diversos fatores, principalmente da modulac¸a˜o, sendo que em ne-
nhum caso e´ senoidal. No me´todo iGSE os lac¸os de fluxo maiores e
menores sa˜o separados, e a perda magne´tica por unidade de volume e´
calculada com base na variac¸a˜o instantaˆnea da densidade de fluxo e no


















Este me´todo e´ assim indicado para formas de onda senoidais e na˜o
senoidais. Os dados de entrada para a determinac¸a˜o das perdas mag-
ne´ticas sa˜o um per´ıodo da forma de onda fluxo e os coeficientes de
perdas para o material escolhido. A forma de onda de fluxo pode ser
obtida diretamente de um simulador nume´rico, pore´m neste trabalho
optou-se por desenvolver um programa em linguagem C que gera tal
forma de onda. Com o programa desenvolvido garante-se precisa˜o, re-
duzido tempo de processamento e facilidade de integrac¸a˜o com outros
ambientes.
De forma a contemplar os requisitos de projeto, estipulou-se que
a mı´nima frequeˆncia de comutac¸a˜o deveria ser de fs = 50 kHz. A
ana´lise dos elementos magne´ticos indica que as perdas sa˜o predomi-
nantemente no cobre. Por outro lado, o estudo de perdas nos semicon-
dutores revelou que o conversor pode operar com rendimento adequado
(em torno de 98%) ate´ aproximadamente fs = 75 kHz. Como o au-
mento da frequeˆncia de comutac¸a˜o e´ bene´fico para o desempenho do
conversor, principalmente com respeito a` operac¸a˜o dos transformadores
de multi-interfase, define-se enta˜o que a frequeˆncia de comutac¸a˜o sera´
de fs = 75 kHz.
5.2.2 Forma Geral do Retificador MLMSR a partir de PEBBs
A Figura 103 ilustra uma projec¸a˜o em treˆs dimenso˜es para um
retificador MLMSR trifa´sico hipote´tico. Nesta projec¸a˜o, o proto´tipo e´
constru´ıdo sobre uma placa base a partir dos seguintes sub-sistemas:
• Blocos de construc¸a˜o de eletroˆnica de poteˆncia (PEBBs);
• Sistema de instrumentac¸a˜o, controle e modulac¸a˜o;
• Sistema de gerenciamento te´rmico;
• Banco de capacitores do barramento CC;
• Transformadores de multi-interfase (MIPTs) para a interligac¸a˜o
dos PEBBs;
• Filtro de entrada;
• Fonte auxiliar.
A concepc¸a˜o do proto´tipo a partir de blocos de construc¸a˜o e´
evidenciada na Figura 103. Observa-se que esta projec¸a˜o na˜o se refere















Figura 103 – Projec¸a˜o 3D de um retificador trifa´sico MLMSR hipote´tico
a partir do conceito de blocos de construc¸a˜o.
5.3 DESENVOLVIMENTO DO PEBB
Fundamentalmente um PEBB deve ter funcionalidades bem defi-
nidas, assim como interfaces de controle e poteˆncia padronizadas. Fica
definido, portanto, que o PEBB aplicado ao retificador MLMSR deve
integrar os seguintes elementos e funcionalidades:
• Transformador de multi-interfase de dois enrolamentos;
• Semicondutores de poteˆncia;
• Circuito de acionamento para os interruptores controlados;
• Fonte de alimentac¸a˜o auxiliar isolada para cada circuito de acio-
namento;
• Circuito para adequac¸a˜o de n´ıveis e qualificac¸a˜o dos sinais de
comando originados pelo circuito de modulac¸a˜o;
• Porta de conexa˜o CA (entrada);
• Porta de conexa˜o CC (sa´ıda);
• Controle de elementos parasitas.
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Adotando a realizac¸a˜o de semicondutores SPTT I, abordada no
Cap´ıtulo 3, chega-se ao diagrama funcional da Figura 104. Nesta ilus-
trac¸a˜o ficam evidentes cada um dos itens supracitados, bem como as
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Figura 104 – Diagrama funcional do PEBB proposto.
Neste momento pode-se perguntar por que na˜o agregar mais inte-
ligeˆncia ao PEBB, como circuito de modulac¸a˜o e controle, por exemplo.
A resposta desta questa˜o fundamenta-se no fato de que o sistema se tor-
naria extremamente complexo, bem como elevaria substancialmente o
tamanho e custo total do conversor. Ressalta-se que, do ponto de vista
de controle, somente as correntes de entrada e a tensa˜o de sa´ıda pre-
cisam ser rigorosamente controladas. Ainda que a existeˆncia de um
controle individual para as correntes dos enrolamentos de cada MIPT
fosse interessante, entende-se que tal medida pode ser suprimida se o
layout do conversor for adequado. Ale´m disso, deve-se observar que o
sincronismo dos sinais de comando e´ um ponto cr´ıtico nesta estrutura,
o que e´ mais facilmente obtido atrave´s de um sistema centralizado de
modulac¸a˜o.
Com base nas funcionalidades e interfaces definidas para o PEBB
apresenta-se na Figura 105 o diagrama geral do retificador MLMSR
trifa´sico baseado em PEBB.
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Figura 105 – Diagrama geral do retificador trifa´sico multin´ıvel com
ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados concebido a partir de blocos
de construc¸a˜o de eletroˆnica de poteˆncia.
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Como o conceito de PEBB preveˆ padronizac¸a˜o e que uma das
restric¸o˜es de projeto e´ o peso, optou-se por construir todo o PEBB so-
bre uma placa de circuito impresso (PCB). Assim o MIPT embarcado
no PEBB sera´ um elemento magne´tico planar, onde os enrolamentos es-
ta˜o na pro´pria PCB. Igualmente, todos os semicondutores sera˜o do tipo
SMD (surface-mount devices), ou seja, sera˜o montados diretamente so-
bre a PCB, a qual servira´ de dissipador de calor, devidamente assistida
por ventiladores externos ao PEBB. Observa-se que esta escolha per-
mite suprimir dissipadores meta´licos, reduzindo assim o peso total do
equipamento. Ale´m disso garante o´tima reprodutibilidade das placas,
caracter´ıstica esta desejada no que tange a` distribuic¸a˜o de correntes no
conversor. Embora o custo das placas de mu´ltiplas camadas seja uma
aparente desvantagem, deve-se observar que os custos de montagem dos
elementos magne´ticos e´ minimizado na abordagem adotada.
5.3.1 Transformador de multi-interfase embarcado no PEBB
A utilizac¸a˜o de uma estrutura planar na execuc¸a˜o do MIPT pos-
sibilita uma montagem de baixo perfil, baixa indutaˆncia de dispersa˜o e
excelente reprodutibilidade (FERROXCUBE, 1997). Com favora´vel rela-
c¸a˜o de a´rea por volume, tais estruturas tipicamente apresentam baixa
resisteˆncia te´rmica quando comparadas a`s construc¸o˜es tradicionais de
nu´cleos E com enrolamentos de fio, por exemplo. Isso faz com que
transformadores planares sejam particularmente indicados em aplica-
c¸o˜es de alta densidade de poteˆncia. Como desvantagens ressalta-se o
aumento da a´rea da placa de circuito impresso, o aumento das capa-
citaˆncias parasitas e o baixo fator de utilizac¸a˜o da janela do nu´cleo
magne´tico (EBERT, 2008).
Com respeito a`s capacitaˆncias parasitas, apresenta-se na Figura
106 um modelo simplificado que ilustra quatro trilhas de um elemento
magne´tico planar.
Conforme apresentado em (KWAN et al., 2011), se a distribuic¸a˜o
de potencial e´ assumida proporcional com respeito ao tamanho l de
cada trilha, enta˜o as energias Eij envolvidas em cada caminho indicado











onde Cij e´ a capacitaˆncia por unidade de comprimento, VX e´ a diferenc¸a
de potencial no in´ıcio das trilhas e VY e´ a diferenc¸a de potencial no
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dielétrico
condutores da face superior









Figura 106 – Modelo para estudo das capacitaˆncias em um elemento
magne´tico planar.
fim destas trilhas de comprimento lij . A energia total associada neste









onde Nw e´ o numero de espiras. Assim, a auto capacitaˆncia equivalente





Observa-se que as capacitaˆncias por unidade de comprimento depen-
dem de fatores como a permissividade do material diele´trico, sendo que
de acordo com a geometria e disposic¸a˜o das placas diferentes equac¸o˜es
sa˜o originadas. Dadas as dimenso˜es t´ıpicas de elementos planares, ti-
picamente os termos E13 e E24 sa˜o os mais significativos, e assim uma
equac¸a˜o para placas paralelas e´ utilizada.
Ainda que seja poss´ıvel alterar moderadamente paraˆmetros como
material e distaˆncias entre trilhas, tipicamente o maior grau de liber-
dade de projeto de um transformador planar e´ justamente o layout
dos enrolamentos. Neste sentido um arranjo adequado para os enro-
lamentos do MIPT e´ de fundamental importaˆncia para minimizar as
capacitaˆncias.
Com vistas a` reduc¸a˜o da capacitaˆncia equivalente em transfor-
madores e indutores planares, diferentes te´cnicas de layout teˆm sido
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apresentadas em trabalhos como (LINDE et al., 1991) e (KWAN et al.,
2011), por exemplo. Particularmente, a te´cnica de enrolamentos al-
ternados em placas de duas camadas permite considera´vel reduc¸a˜o da
capacitaˆncia equivalente, sendo que a refereˆncia (KWAN et al., 2011)
reporta uma reduc¸a˜o de vinte vezes com respeito a` te´cnica tradicio-
nal de enrolamentos empilhados. Em (EBERT, 2008) foi indicada a
possibilidade de reduc¸a˜o nas capacitaˆncias equivalentes atrave´s do des-
locamento entre as trilhas da face superior e inferior. Entretanto, este
me´todo necessita que o espac¸o entre as trilhas seja da mesma ordem de
grandeza da pro´pria largura das trilhas, o que pode ser proibitivo em
muitas aplicac¸o˜es.
A Figura 107 ilustra um exemplo de transformador de multi-
interfase com enrolamentos empilhados. Para facilitar a ana´lise o trans-
formador foi desenhado com apenas quatro espiras por enrolamento,
sendo que neste caso cada enrolamento esta´ em uma camada (supe-
rior e inferior). Durante a operac¸a˜o do conversor ha´ estados onde, por
exemplo, o terminal S1i esta´ conectado ao terminal p e S2i ao ponto
central 0. Neste caso a diferenc¸a de potencial entre os enrolamentos nas
espiras mais externas e´ muito grande, e assim, de acordo com eq. (5.4),
eq. (5.5) e eq. (5.6), a capacitaˆncia equivalente tende a ser elevada.
(a) (b)
camada superior












Figura 107 – Representac¸a˜o hipote´tica de um MIPT planar de duas
camadas e enrolamentos empilhados. Cada enrolamento possui quatro
espiras com indutaˆncia pro´pria Ls, indutaˆncia mu´tua Lm12 = −KcLs
onde Kc e´ o fator de acoplamento.
215
Neste sentido, optou-se neste trabalho por utilizar a te´cnica de
enrolamentos alternados na construc¸a˜o do transformador embarcado no
PEBB. Entretanto, a te´cnica alternada apresentada em (LINDE et al.,
1991), ou mesmo a parcialmente alternada proposta em (KWAN et al.,
2011) na˜o sa˜o sime´tricas, com respeito aos dois enrolamentos do MIPT.
Assim, uma estrutura alternada sime´trica e´ introduzida neste trabalho,














Figura 108 – Representac¸a˜o de um MIPT planar de duas camadas com
enrolamentos alternados. Cada enrolamento possui quatro espiras com
indutaˆncia pro´pria Ls, indutaˆncia mu´tua Lm12 = −KcLs onde Kc e´ o
fator de acoplamento.
Na concepc¸a˜o desta estrutura foi considerado que as capacitaˆn-
cias predominantes sa˜o aquelas relacionadas com as trilhas paralelas
em faces opostas. A te´cnica de enrolamentos alternados e´ utilizada,
pore´m a simetria dos enrolamentos e´ garantida atrave´s do layout pro-
posto. Aqui, a diferenc¸a de potencial entre duas trilhas paralelas e´
sempre menor, o que permite idealmente uma reduc¸a˜o da capacitaˆncia
equivalente.
O principal paraˆmetro de projeto do MIPT e´ a indutaˆncia pro´-
pria de cada enrolamento, uma vez que a indutaˆncia de modo diferencial
esta´ diretamente relacionada a esta (cf. eq. (2.12)). Ressalta-se que a
indutaˆncia de modo diferencial Ldm limita as correntes de modo diferen-
cial do transformador, sendo deseja´vel manter tais correntes com baixa
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amplitude para reduzir as perdas bem como evitar a operac¸a˜o descont´ı-
nua. Entretanto, o aumento da indutaˆncia pro´pria tem implicac¸o˜es no
tamanho do transformador e/ou nas perdas dos enrolamentos. Neste
sentido o MIPT foi projetado para que o pico da corrente de modo
diferencial fosse no ma´ximo 20% do pico da corrente de modo comum
do enrolamento, ou seja iWdm,PEBB ≤ 0, 2iWcm,PEBB . A indutaˆncia
diferencial do transformador do PEBB e´ enta˜o determinada a partir da






A indutaˆncia pro´pria de cada enrolamento esta´ relacionada com
a de modo diferencial conforme Ls,PEBB = Ldm,PEBB/2. Observa-
se que a componente de modo comum de cada enrolamento do PEBB
corresponde a` 1/4 da corrente de cada fase. Para os dados de projeto
tem-se enta˜o
Ls,PEBB ≈ 412 µH. (5.8)
A partir do valor da indutaˆncia pro´pria e da disponibilidade
de nu´cleos magne´ticos projetou-se o transformador do PEBB, onde os
principais paraˆmetros sa˜o resumidos na Tabela 11.
Tabela 11 – Principais caracter´ısticas do transformador de multi-
interfase do PEBB.
Paraˆmetro Valor
Nu´cleo 2× Epcos ELPI32 , material N87
Enrolamento 12 espiras, 3× (0, 457× 0, 105mm)
Indutaˆncia pro´pria Ls ≈ 400 µH, @ 75 kHz
Entreferro 0,1 mm
Resisteˆncia RW,PEBB = 260 mΩ, @ 60 Hz
Densidade de corrente 1880 A/cm2
Os enrolamentos foram dispostos em uma placa de seis camadas,
na forma alternada sime´trica apresentada anteriormente. Cada enro-
lamento foi concebido com treˆs camadas subsequentes, as quais sa˜o
ligadas em paralelo atrave´s das pro´prias vias de interconexa˜o.
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5.3.2 Semicondutores de Poteˆncia
A estrutura SPTT I foi definida para a realizac¸a˜o do interruptor
bidirecional de um polo treˆs posic¸o˜es. Todos os semicondutores ficam
sujeitos a` uma tensa˜o ma´xima de Vo/2 acrescida de poss´ıveis desbalan-
c¸os e sobretenso˜es. Neste esquema e´ poss´ıvel empregar diodos lentos
para os dispositivos D5 a D8 mostrados na Figura 104, o que permite
a utilizac¸a˜o de dispositivos de menor custo e com menor queda de ten-
sa˜o, se comparados aos diodos de carbeto de sil´ıcio (SiC). A escolha
dos componentes foi feita sob as seguintes restric¸o˜es:
• Tipo de encapsulamento. Todos devem ser necessariamente de
montagem em superf´ıcie;
• Tensa˜o de bloqueio compat´ıvel com a aplicac¸a˜o. Neste caso a
escolha e´ por dispositivos comerciais de 600V;
• Baixa queda de tensa˜o e/ou resisteˆncia em conduc¸a˜o;
• Baixas perdas por comutac¸a˜o (exceto D5 a D8 ).
Neste sentido foram escolhidos MOSFETs CoolMOS para os interrup-
tores controlados (S1 a S4), diodos de carbeto de sil´ıcio para D1 a D4
e diodos retificadores para D5 a D8. Os dispositivos sa˜o resumidos na
Tabela 12 juntamente com suas principais especificac¸o˜es.
Tabela 12 – Resumo dos semicondutores de poteˆncia empregados no
PEBB.
Dispositivo Valor / Especificac¸a˜o
MOSFETs S1-S4 IPB60R190C6, 650 V / 20,2 A
RDS(on) = 0, 19 Ω, @ 25
◦C
Encapsulamento D2Pack (TO-263)
Diodos D1-D4 C3D10060G SiC VRRM = 600 V
IF = 10 A @ 150
◦C
Encapsulamento D2Pack (TO-263)
Diodos D5-D8 2× S8KC VRRM = 800 V
IF = 8 A, VF = 0, 985 V @ 25
◦C
Encapsulamento SMC
Os semicondutores operam com n´ıveis de corrente abaixo de seus
limites operacionais, sendo que tal conduta e´ tipicamente empregada
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em conversores com alto rendimento. Ale´m disso, deve-se observar que
a capacidade de dissipac¸a˜o de calor nos PEBBs e´ limitada, e assim e´
deseja´vel limitar as perdas nos semicondutores.
O dimensionamento te´rmico e´ um ponto particular do projeto,
uma vez que a resisteˆncia te´rmica de um dispositivo em uma PCB
depende de diversos fatores, como tipo de material, a´rea e espessura
de cobre, a´rea total, velocidade do ar, entre outros. Em (INFINEON,
2010) e´ apresentada a resisteˆncia te´rmica de junc¸a˜o-ambiente para o
MOSFET empregado neste trabalho (encapsulamento TO-263). Va-
lores de RthJA = 62
◦C/W sa˜o informados para uma a´rea mı´nima de
base (footprint) e de RthJA = 35
◦C/W para uma a´rea de dissipac¸a˜o de
6cm2. Entretanto, as restric¸o˜es do tamanho do PEBB na˜o permitem a
utilizac¸a˜o de grandes a´reas de dissipac¸a˜o, bem como ha´ preocupac¸o˜es
com o layout. Por outro lado, observa-se havera´ assisteˆncia externa
(ventiladores) para refrigerac¸a˜o do PEBB.
Os dados para o projeto foram obtidos a partir de ensaios em la-
borato´rio, sendo posteriormente refeitos e comprovados por simulac¸a˜o.
5.3.3 Circuitos de Acionamento e Circuitos Auxiliares
Para o acionamento dos MOSFETS foi empregado o dispositivo
FOD3180, que incorpora func¸a˜o de opto-isolador e gate driver. Este
dispositivo garante uma corrente mı´nima de acionamento de 2 A, com
velocidade e isolac¸a˜o adequadas a` presente aplicac¸a˜o.
Os sinais lo´gicos que entram na interface de controle podem ser
de 3,3 V ou 5 V. O circuito Schmitt trigger na˜o inversor NC7WZ17 e´
utilizado para garantir maior imunidade a` ru´ıdo bem como acionar o
opto-isolador FOD3180. Este circuito e´ alimentado com a tensa˜o de
5 V que chega na porta de alimentac¸a˜o do PEBB.
Ainda que os interruptores S1 e S3 compartilhem o mesmo refe-
rencial, optou-se por gerar quatro fontes auxiliares isoladas, uma para
cada interruptor, de forma a evitar poss´ıveis problemas de ru´ıdo entre
os mesmos. Um circuito oscilador ICM755 operando no modo asta´vel
gera um sinal de gatilho de aproximadamente 400 kHz, o qual comanda
quatro pequenos conversores meia ponte. Tais conversores operam em
malha aberta e disponibilizam uma tensa˜o cont´ınua de sa´ıda de apro-
ximadamente 12 V. Tanto o oscilador com os conversores cc-cc sa˜o
alimentados com a tensa˜o cont´ınua de 12 V, oriunda da porta de ali-
mentac¸a˜o do PEBB.
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5.3.4 Controle de elementos parasitas
A arquitetura modular proposta nesta trabalho requer atenc¸a˜o
quanto aos elementos parasitas do circuito. Duas questo˜es em par-
ticular devem ser observadas, ale´m das recomendac¸o˜es t´ıpicas para
layout de circuitos de poteˆncia, instrumentac¸a˜o e sinais digitais de alta
frequeˆncia.
A primeira delas esta´ relacionada a` forma de conexa˜o dos PEBBs
com a placa base, sendo um problema t´ıpico de montagem modular. A
conexa˜o sera´ realizada a partir de pinos meta´licos, os quais adicionam
indutaˆncias parasitas que devem ser controladas para evitar problemas
de ru´ıdo e sobretenso˜es nos interruptores. Observa-se que os capacitores
do barramento CC encontram-se na placa base, e sa˜o do tipo eletro-
l´ıtico. E´ comum a utilizac¸a˜o de capacitores de polipropileno nestas
situac¸o˜es, onde tais componentes sa˜o alocados junto aos semicondu-
tores para minimizar a influeˆncia dos parasitas da placa e mesmo dos
capacitores eletrol´ıticos. Entretanto, o acre´scimo de volume nos PEBBs
seria significativo, e assim optou-se pelo emprego de capacitores ceraˆ-
micos de alta tensa˜o e montagem SMD. O componente escolhido foi o
C4532X7T2W474M/SOFT, fabricado pela TDK. Trata-se de um com-
ponente SMD tamanho 1812, material X7T, capacitaˆncia de 470 nF e
ma´xima tensa˜o de 450 V. A capacitaˆncia equivalente de cada metade
do barramento, indicada por C1 e C2 na Figura 104 foi de 470 nF.
A segunda questa˜o que deve ser observada diz respeito a` dis-
posic¸a˜o dos semicondutores de poteˆncia no PEBB. Aqui a escolha da
posic¸a˜o de cada componente deve ser um compromisso entre questo˜es
ele´tricas, te´rmicas e mecaˆnicas. Observa-se que existem semicondutores
que comutam em alta frequeˆncia, em ambos os lados de uma placa com
dimenso˜es restritas. Na˜o obstante, tais semicondutores geram perdas
e que, idealmente, deveriam ser dispostos para que os dois submo´dulos
de semicondutores (conforme ilustrado na Figura 104) da PEBB fos-
sem sime´tricos. E´ n´ıtida a complexidade de projeto, e assim optou-se
por priorizar o funcionamento adequado do circuito com respeito a` pro-
blemas de ru´ıdos e as poss´ıveis interfereˆncias entre as comutac¸o˜es dos
semicondutores, sendo que as outras restric¸o˜es foram atendidas com
menor prioridade. A ideia geral foi manter em lados opostos da PCB
os elementos que na˜o comutam simultaneamente. O submo´dulo for-
mado por S1, S2, D1, D2, D5 e D6 foi montado na metade superior da
placa, enquanto que o outro submo´dulo foi alocado na metade inferior.
Observa-se que no semiciclo positivo ha´ comutac¸a˜o em S1 e D1, assim
como em S3 e D3. Ja´ no semiciclo negativo comutam S2 e D2, bem
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como em S4 e D4. Assim os dispositivos de um mesmo mo´dulo que
comutam em diferentes semiciclos foram dispostos em faces opostas na
placa, como por exemplo S1 e S2, D1 e D2. Outras ac¸o˜es consideradas
no layout incluem: utilizac¸a˜o do cobre das camadas internas para re-
duzir a resisteˆncia das conexo˜es; utilizac¸a˜o das camadas internas para
gerar capacitaˆncias propositais entre os pontos p, 0 e n; alocac¸a˜o dos
circuitos de acionamento pro´ximo dos semicondutores; minimizac¸a˜o das
trilhas de conexa˜o e minimizac¸a˜o de outras capacitaˆncias que na˜o as
propositais supracitadas.





















Figura 109 – PEBB implementado: (a) vista anterior e (b) vista pos-
terior.
portas de poteˆncia e controle foram convenientemente separadas para
facilitar o layout da placa base, assim como para minimizar problemas
de isolac¸a˜o e ru´ıdo. Observa-se que o layout do submo´dulo alocado na
parte superior da placa e´ em parte prejudicado pela distaˆncia aos co-
nectores da porta de sa´ıda. Ainda assim, a disposic¸a˜o geral dos compo-
nentes e´ adequada e a placa apresenta dimenso˜es reduzidas, atendendo
as especificac¸o˜es iniciais do projeto.
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5.4 DESENVOLVIMENTO DO PROTO´TIPO TRIFA´SICO
Esta sec¸a˜o descreve aspectos de concepc¸a˜o e implementac¸a˜o do
proto´tipo trifa´sico. Seguindo o conceito de montagem atrave´s de blocos
de construc¸a˜o, apresenta-se nesta sec¸a˜o o desenvolvimento da placa base
do conversor trifa´sico, bem como dos demais blocos necessa´rios para a
construc¸a˜o do conversor.
Conforme a representac¸a˜o gene´rica da Figura 103, a placa base e´
a plataforma de montagem do conversor. Nesta placa sera˜o montados
os PEBBs , os transformadores de multi-interfase que interconectam os
PEBBs de cada fase, filtro de entrada, banco de capacitores do barra-
mento CC, sistema de instrumentac¸a˜o e controle/modulac¸a˜o, sistema
de gerenciamento te´rmico e fonte auxiliar.
Observa-se que a placa base foi igualmente concebida para pro-
porcionar flexibilidade de operac¸a˜o, bem como possibilitar a montagem
de outras estruturas de poteˆncia. Diferentes conversores podem ser
constru´ıdos a partir de novos PEBBs de poteˆncia, com poucas altera-
c¸o˜es dos demais blocos.
5.4.1 Projeto do Transformador de Multi-Interfase da Placa Base
Em cada fase do conversor ha´ um transformador que interco-
necta os dois PEBBs ao indutor boost. Diferentemente dos MIPTs das
PEBBs, o transformador da placa base opera com o dobro da frequeˆn-
cia de comutac¸a˜o, pore´m a corrente em cada enrolamento corresponde
a` corrente total de um PEBB.
Para facilitar a construc¸a˜o, o MIPT da placa base poderia ser
concebido de forma planar, como aquele do PEBB. Entretanto, como os
n´ıveis de corrente sa˜o maiores aqui, tal concepc¸a˜o na˜o sera´ empregada,
uma vez que a a´rea da janela do nu´cleo na˜o e´ bem aproveitada. O ele-
mento sera´ constru´ıdo com um nu´cleo de baixo perfil, que garante boa
a´rea para dissipac¸a˜o de calor, pore´m com enrolamentos de condutores
convencionais com sec¸a˜o circular.
Para este transformador, a indutaˆncia de modo diferencial foi de-
finida restringindo a corrente de modo diferencial a` 5% daquela de modo
comum, ou seja, iWdm,PB ≤ 0, 05iWcm,PB . Deve-se observar que neste
caso a componente de modo comum do transformador corresponde a`
metade da corrente de entrada. A indutaˆncia de modo diferencial da






Por ser tambe´m um transformador de multi-interfase de dois
enrolamentos, a indutaˆncia pro´pria de cada enrolamento e´ dada por
Ls,PB = Ldm,PB/2. Por fim vem:
Ls,PB ≥ 200 µH. (5.10)
A Tabela 13 resume as principais caracter´ısticas do MIPT da
placa base.
Tabela 13 – Principais caracter´ısticas do transformador de multi-
interfase da placa base.
Paraˆmetro Valor
Nu´cleo 1× Epcos ELPI38 , material N87
Enrolamento 13 espiras, 3× #AWG 23
Indutaˆncia pro´pria Ls ≈ 300 µH, @ 150 kHz
Resisteˆncia R = 30, 8 mΩ, @ 60 Hz
Entreferro 0,1 mm
Densidade de corrente 555A/cm2
Dimenso˜es (caixa) 13× 38× 47 mm
Volume (caixa) 23, 218 ml
5.4.2 Indutor Boost e Filtro de Entrada
O indutor boost foi projetado para limitar a ondulac¸a˜o de cor-
rente em no ma´ximo 15% da corrente de entrada, em qualquer uma das
modulac¸o˜es apresentadas no Cap´ıtulo 4.
A estrutura geral do filtro de entrada e´ mostrada na Figura 110,
onde o filtro de modo diferencial foi projetado para uma ondulac¸a˜o
ma´xima de 1% na tensa˜o nos terminais do conversor, considerando
uma indutaˆncia de Lg = 150 µH.
Os principais paraˆmetros do indutor boost e do filtro de entrada















Figura 110 – Estrutura ba´sica do filtro de entrada.
Tabela 14 – Principais caracter´ısticas do indutor boost e filtro de en-
trada.
Indutor Boost Paraˆmetros
Nu´cleo 2× 78059A7 Magnetics Xflux
Enrolamento 22 espiras, 1× #AWG 15
Indutaˆncia Lb ≈ 37 µH, @ 300 kHz
Resisteˆncia R = 10, 2 mΩ, @ 60 Hz
Densidade de corrente 658 A/cm2
Filtro modo diferencial Paraˆmetros
Cf1k,Cf2k, k = a, b, c 470 nF,250 V
Rdk, k = a, b, c 15 Ω, 2 W
Filtro modo comum Paraˆmetros
Nu´cleo 2× MMT520T3312 Magmattec
Enrolamento 3× 8 espiras, #AWG 15
Dimenso˜es (caixa) 37× 37× 33 mm
Volume (caixa) 45, 2 ml
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5.4.3 Sistema de Instrumentac¸a˜o, Controle e Modulac¸a˜o
Os circuitos de medic¸a˜o e instrumentac¸a˜o sera˜o constru´ıdos dire-
tamente sobre a placa base. Para o controle do conversor e´ necessa´ria
a leitura de duas tenso˜es de linha para sincronismo, duas correntes
de entrada e duas tenso˜es de sa´ıda. Todas as tenso˜es sa˜o monitoradas
atrave´s de circuitos diferenciais, sendo que para as correntes de entrada
sa˜o empregados sensores de efeito hall LTSP 25-NP (LEM).
O controle e modulac¸a˜o do conversor sa˜o realizados inteiramente
atrave´s de um controlador digital de sinal (DSC) TMS320F28335 (Te-
xas Instruments). Este dispositivo integra um processador de ponto
flutuante, bem como os diversos perife´ricos necessa´rios para o controle
do conversor, como conversor analo´gico digital (A/D), unidades modu-
lares de modulac¸a˜o (circuitos ePWM), portas de comunicac¸a˜o serial,
entre outros recursos.
Um dispositivo lo´gico programa´vel do tipo FPGA (Field Pro-
grammable Gate Array) foi inclu´ıdo no projeto com intuito de agregar
versatilidade e recursos em termos de modulac¸a˜o e controle a` placa
base. Para tal foi utilizado o kit comercial de desenvolvimento DE0-
nano, fabricado pela TERASIC, que possui um dispositivo FPGA Al-
tera Cyclone R© IV EP4CE22F17C6N.
A Figura 111 ilustra o diagrama geral de sinais do sub-mo´dulo
de instrumentac¸a˜o, controle e modulac¸a˜o.
Observa-se que os sinais analo´gicos para o controle do conversor
sa˜o conectados ao conversor analo´gico digital do DSC. Por outro lado, a
comunicac¸a˜o entre o DSC e o FPGA e´ feita atrave´s de diferentes portas
e protocolos de comunicac¸a˜o, o que garante liberdade e flexibilidade de
operac¸a˜o. Observa-se ainda que todos os sinais das portas de modula-
c¸a˜o do DSC esta˜o interligadas com o FPGA, sendo poss´ıvel realizar a
modulac¸a˜o unicamente com o DSC, caso desejado. Neste caso o FPGA
tem a func¸a˜o u´nica de interligar os sinais do DSC com os respectivos
PEBBs.
Para estrate´gias mais complexas de modulac¸a˜o o DSC pode pro-
cessar a lei de controle, enquanto que o FPGA gera o sinais de comando
a partir do hardware descrito para a referida estrate´gia de modulac¸a˜o.
E´ poss´ıvel ainda utilizar o DSC apenas como conversor A/D, sendo
que neste caso tanto o controle quanto a modulac¸a˜o sa˜o realizados pelo
FPGA. Para todas as situac¸o˜es a comunicac¸a˜o entre os dois dispositi-
vos pode ser realizada de forma paralela (barramento de 16 bit), serial









































































































































vbc vop von vab ia ib 
Figura 111 – Diagrama geral dos principais sinais e conexo˜es dos ele-
mentos de instrumentac¸a˜o, controle e modulac¸a˜o.
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5.4.4 Capacitores do Barramento CC
Os crite´rios ba´sicos tipicamente empregados no projeto dos ca-
pacitores do barramento CC incluem ondulac¸a˜o de tensa˜o, hold-up time
e corrente eficaz nos elementos.
Para cargas conectadas entre os terminais de sa´ıda p e n de um
retificador trifa´sico a ondulac¸a˜o de tensa˜o e´ idealmente nula para as
componentes de baixa frequeˆncia.
Com respeito a`s correntes, observa-se que de acordo com a mo-
dulac¸a˜o empregada a componente de baixa frequeˆncia da corrente nos
capacitores e´ significativa, como por exemplo na modulac¸a˜o DPWM
apresentada no Cap´ıtulo 4.
Ainda assim, neste conversor foi a restric¸a˜o de hold-up time que
determinou o banco de capacitores do barramento CC. Como crite´rio de
projeto foi estipulada uma variac¸a˜o ma´xima entre 20 e 25% da tensa˜o
de sa´ıda em meio per´ıodo da rede ele´trica de suprimento, considerando
uma carga de poteˆncia constante e igual a` nominal do conversor. O




2 − (Vo −∆Vo)2
] (5.11)
onde thu = 0, 5/fg e ∆Vo = 0, 25Vo, o que resulta em um banco com
capacitaˆncia equivalente de Co = 494, 658 µF. Como Cop = Cop = 2Co,
sera˜o empregados treˆs capacitores eletrol´ıticos de 330 µF em paralelo
para cada metade do barramento.
O modelo escolhido foi o Nichicon LGW2W331MELC35, de 330 µF
x 450 V, com dimenso˜es de 35x35 mm (diaˆmetro x altura). O volume
equivalente ocupado pelos seis capacitores e´ enta˜o de 0,257 l.
5.4.5 Sistema de Gerenciamento Te´rmico
Os PEBBs na˜o possuem um mecanismo auto suficiente para o
gerenciamento te´rmico dos semicondutores e do MIPT planar. Assim,
um sistema auxiliar de ventilac¸a˜o forc¸ada e´ inclu´ıdo na placa base para
a assisteˆncia no controle te´rmico dos PEBBs.
O sistema de gerenciamento te´rmico do conversor e´ composto de
ventiladores e um conversor CC-CC abaixador para controle do fluxo
de ar destes componentes. Dadas as dimenso˜es dos PEBBs, optou-se
por utilizar treˆs ventiladores EBM-PAPST, modelo 412 JHH, um para
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cada dois PEBBs.
O conversor CC-CC e´ empregado fundamentalmente para a re-
duc¸a˜o da poteˆncia drenada pelos ventiladores, bem como pela reduc¸a˜o
do ru´ıdo aud´ıvel gerado por estes. Para situac¸o˜es espec´ıficas de ope-
rac¸a˜o, como quando o conversor opera com baixa carga, por exemplo,
o controle do DSC pode optar pela reduc¸a˜o da tensa˜o aplicada aos
ventiladores. Cabe observar que com tensa˜o ma´xima (12 V) de alimen-
tac¸a˜o, a poteˆncia drenada pelos treˆs ventiladores equivale a` 0,132% da
poteˆncia nominal do conversor.
5.4.6 Proto´tipo MLMSR Trifa´sico
A partir de todos os sub-blocos da placa base procedeu-se com
a construc¸a˜o do proto´tipo trifa´sico. Na Figura 112 apresenta-se uma
projec¸a˜o 3D do conversor.
Uma fotografia do proto´tipo trifa´sico implementado e´ mostrada
na Figura 113. A implementac¸a˜o segue o modelo de projeto (baixo
perfil) e assim as restric¸o˜es mecaˆnicas impostas no in´ıcio deste cap´ıtulo
sa˜o alcanc¸adas: altura de 43mm e densidade de poteˆncia de 2,85 kW/l.
Os resultados experimentais obtidos com o conversor trifa´sico
























Figura 113 – Fotografia do proto´tipo trifa´sico com N = 4 constru´ıdo a
partir de seis placas elementares.
5.5 DESENVOLVIMENTO DO PROTO´TIPO MONOFA´SICO
Um proto´tipo monofa´sico de 2,5 kW com quatro pernas de semi-
condutores foi desenvolvido a partir do projeto do proto´tipo trifa´sico,
com o objetivo de testar e avaliar os PEBBs.
5.5.1 Concepc¸a˜o da Placa Base
A placa base do proto´tipo monofa´sico segue a mesma estrutura
e disposic¸a˜o ba´sica dos componentes do proto´tipo trifa´sico, conforme
ilustrado na projec¸a˜o 3D da Figura 114.
O conversor monofa´sico constru´ıdo e´ apresentado na Figura 115
e emprega basicamente os mesmos elementos do proto´tipo trifa´sico, a
saber:
• Dois PEBBs;
• Transformador de multi-interfase;
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(a) (b)
Figura 114 – Projec¸a˜o 3D do proto´tipo monofa´sico com N = 4 cons-












Figura 115 – Fotografia do proto´tipo monofa´sico com N = 4 constru´ıdo
a partir de duas placas elementares. Dimenso˜es: 130 x 215 x 43 mm.
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• Indutor boost 40 µH;
• Banco de capacitores (6 x 330µF x 450 V);
• Controlador digital de sinal TMS320F28335;
• Sensor de corrente LEM LTSP 25-NP;
• Ventilador compacto ebm-papst 412 JHH, 12 V, 40x40x20 mm;
• Filtro de entrada (modo diferencial);
• Circuitos de instrumentac¸a˜o.
O proto´tipo e´ igualmente compacto, com densidade de poteˆncia
de ≈2 kW/l. Este conversor foi testado em duas diferentes situac¸o˜es:
rede ele´trica de 220 V/60 Hz e em 115 V/400 Hz, sendo esta u´ltima
t´ıpica de aplicac¸o˜es aeroespaciais.
5.5.2 Resultados Experimentais do Conversor Monofa´sico ( 220 V/60 Hz)
A Figura 116 apresenta as principais formas de onda externas do
retificador monofa´sico MLMSR para tensa˜o de entrada de 220 V/60 Hz.
O conversor opera com alto fator de poteˆncia (FP = 0, 998) e baixa dis-
torc¸a˜o da corrente drenada da fonte de alimentac¸a˜o THDi = 3, 422%,
considerando ate´ o harmoˆnico de ordem 40. A tensa˜o de sa´ıda esta´
regulada, bem como apresenta a ondulac¸a˜o caracter´ıstica de 120 Hz,
t´ıpica da estrutura monofa´sica.
A tensa˜o vin gerada pelo conversor, a corrente no indutor boost
e a tensa˜o da fonte vg sa˜o apresentadas na Figura 117. Como esperado,
a tensa˜o de entrada apresenta nove n´ıveis (2N + 1). Mesmo com o
pequeno valor de indutaˆncia Lb = 40 µH, a ondulac¸a˜o de corrente e´
baixa, aproximadamente 12%. Os pontos de mı´nima ondulac¸a˜o podem
ser verificados nas mudanc¸as de faixa de operac¸a˜o.
Na Figura 118 observa-se a tensa˜o de entrada do conversor vin
com nove n´ıveis, as tenso˜es de entrada vin1 e vin2 do PEBB1 e PEBB2
respectivamente, e a tensa˜o sobre o interruptor S1 do PEBB1. Um
detalhe destas formas de onda e´ apresentado na Figura 118-b (2µ s/div),
onde fica evidente a multiplicac¸a˜o de frequeˆncia em func¸a˜o da operac¸a˜o
do conversor. Nota-se que a componente fundamental de alta frequeˆncia
da tensa˜o vin1 e´ o dobro da frequeˆncia de comutac¸a˜o no interruptor S1





Figura 116 – Resultados experimentais do retificador MLMSR monofa´-
sico operando com fg = 60 Hz. Tensa˜o vg (200 V/div) e corrente ig (20
A/div) na fonte de alimentac¸a˜o; tenso˜es de sa´ıda total vo (200 V/div),




Figura 117 – Resultados experimentais do retificador MLMSR monofa´-
sico operando com fg = 60 Hz. Tensa˜o vin (200 V/div) e corrente iin
















Figura 118 – Tenso˜es geradas pelas PEBBs 1 e 2, vin1 e vin2, tensa˜o
total vin e tensa˜o vs1 sobre o MOSFET S1 do PEBB1: (a) escala de
tempo de 5 ms/div e (b) 2 µs/div. Em todos os casos a escala e´ de
(400 V/div)
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e que a tensa˜o de entrada vin possui o qua´druplo da frequeˆncia de
comutac¸a˜o.
A Figura 119 apresenta o detalhe da tensa˜o sobre o interruptor
S1 durante a entrada em conduc¸a˜o e bloqueio. Os tempos de comu-
tac¸a˜o sa˜o notavelmente pequenos, pouco mais de 10 ns na entrada em
conduc¸a˜o e aproximadamente 20 ns no bloqueio. Ale´m disso na˜o sa˜o
observadas sobretenso˜es significativas durante o bloqueio do MOSFET.
(a) (b)
Figura 119 – Detalhe da tensa˜o vS1p (100 V/div, 10 ns) sobre um dos
interruptores durante as comutac¸o˜es: (a) entrada em conduc¸a˜o; (b)
bloqueio.
Para avaliar a distribuic¸a˜o de corrente nos enrolamentos dos di-
versos enrolamentos dos transformadores de multi-interfase preparou-se
o esquema de medic¸a˜o ilustrado na Figura 120.
Com base neste esquema foram obtidas as correntes mostradas
na Figura 121. Na Figura 121-a percebe-se que ha´ uma divisa˜o ade-
quada das correntes nos enrolamentos do MIPT da placa base. O gra´-
fico x&y mostrado a` direita das referidas formas de onda no tempo
indica que a divisa˜o e´ adequada, pois segue a linha de tendeˆncia onde
x = y.
As correntes nos enrolamentos dos transformadores de multi-
interfase das PEBBs 1 e 2 sa˜o mostradas respecivamente nas Figuras
121-b e 121-c. Da mesma forma que no caso anterior, um gra´fico x&y
indica o quanto as correntes divergem do ponto ideal. Em ambos os
casos percebe-se um pequeno desbalanc¸o de operac¸a˜o.
Observa-se que as correntes sa˜o formadas substancialmente por
suas componentes fundamentais senoidais. Assim, de forma a avaliar o
quanto as correntes dos enrolamentos divergem do valor ideal (me´dia




















Figura 120 – Esquema de medic¸a˜o para ana´lise da distribuic¸a˜o de cor-
rentes nos transformadores de multi-interfase. As correntes indicadas
por C1, C2, C3 e C4 foram fisicamente medidas no conversor, ao passo
que F1, F2, F3 e C4 foram obtidas atrave´s do processamento mate-
ma´tico do oscilosco´pio.





onde IW12,RMS e´ a corrente eficaz em qualquer dos enrolamentos e
I¯W,RMS e´ a me´dia simples das correntes eficazes dos enrolamentos. A
Tabela 15 resume as correntes em todos os enrolamentos, bem como
apresenta o fator de desbalanc¸o, de acordo com a eq. (5.12).
Tabela 15 – Ana´lise das correntes nos enrolamentos dos transformadores
de multi-interfase.
MIPT Enrolamento Canal Corrente RMS FdiW%
Placa base W1 C2 5,746 A 0,833%
Placa base W2 F1 5,651 A 0,833%
PEBB1 W1 C3 3,106 A 7,029%
PEBB1 W2 F2 2,698 A 7,029%
PEBB2 W1 F3 3,069 A 7,930%
PEBB2 W2 C4 2,618 A 7,930%
O desbalanc¸o de corrente no MIPT da placa base e´ quase nulo,
enquanto que apresenta valores de aproximadamente 7% e 8% nos





Figura 121 – Correntes nos enrolamentos dos treˆs transformadores de
multi-interfase: (a) correntes nos enrolamentos do MIPT da placa base
(5 A/div, 5 ms); (b) correntes nos enrolamentos do MIPT do PEBB1
(2 A/div, 5 ms) e; (c) correntes nos enrolamentos do MIPT do PEBB2
(2 A/div, 5 ms).
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todo de aquisic¸a˜o tenha inlueˆncia nos resultados, fica evidente que de
fato existe um desbalanc¸o nos PEBBs. Tal alterac¸a˜o e´ justificada,
pelo menos em parte, pelas diferenc¸as no layout. De qualquer forma,
entende-se que a operac¸a˜o do PEBB e´ adequada e os resultados obtidos
sa˜o satisfato´rios. Ale´m disso, o conversor apresenta formas de onda ex-
ternas adequadas (tenso˜es de sa´ıda e corrente de entrada), bem como
opera com rendimento de aproximadamente 98% na poteˆncia nominal.
5.5.3 Resultados Experimentais do Conversor Monofa´sico (115 V/400 Hz)
O proto´tipo monofa´sico foi tambe´m testado com tensa˜o de ali-
mentac¸a˜o de 115 V e 400 Hz, atrave´s de uma fonte de alimentac¸a˜o
programa´vel (FCATH 600-38-50 - Supplier).
Neste caso o controle do conversor foi reprogramado para ga-
rantir o controle adequado da corrente drenada da fonte, bem como
regular a tensa˜o de sa´ıda em vo = 380 V. Observa-se que as condic¸o˜es
de teste foram escolhidas em func¸a˜o das limitac¸o˜es (poteˆncia) da fonte
empregada.
As principais formas de onda externas do conversor sa˜o mostra-
das na Figura 122. O conversor opera com baixa distorc¸a˜o harmoˆnica
(THDi = 3, 57), alto fator de poteˆncia (FP = 0, 999), bem como as
tenso˜es de sa´ıda esta˜o reguladas e bem equilibradas.
A tensa˜o multin´ıvel gerada pelo conversor vin e a tensa˜o sobre o
indutor boost vLb sa˜o apresentadas na Figura 123. O conversor apre-
senta nove n´ıveis de tensa˜o, o que garante os reduzidos degraus de





Figura 122 – Formas de onda do conversor monofa´sico operando em
uma rede ele´trica de 115 V / 400 Hz: Tensa˜o da fonte vg (100 V/div),
corrente na fonte ig (20 A/div), tenso˜es parciais de sa´ıda vop e von






Figura 123 – Formas de onda do conversor monofa´sico em de 115 V
/ 400 Hz: Tensa˜o total de sa´ıda vo (100 V/div), tensa˜o gerada pelo
conversor vin (100 V/div), na fonte vg (200 V/div), corrente na fonte
ig (50 A/div), tensa˜o sobre o indutor boost (100 V/div).
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5.6 CONCLUSO˜ES
Este cap´ıtulo apresentou aspectos de concepc¸a˜o e implementa-
c¸a˜o de retificadores multin´ıveis com ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos
estados. Uma proposta modular de construc¸a˜o foi introduzida, com
base nos princ´ıpios de blocos de construc¸a˜o de eletroˆnica de poteˆncia e
da conexa˜o em “a´rvore” dos transformadores de multi-interfase. O con-
ceito proposto contorna o principal problema de implementac¸a˜o dos
retificadores MLMSR com va´rias pernas de semicondutores - a con-
fecc¸a˜o do transformador de multi-interfase. Mesmo que a liberdade
de escolha para N seja reduzida, a concepc¸a˜o de transformadores de
multi-interfase a partir de unidades de dois ou treˆs enrolamentos viabi-
liza a implementac¸a˜o do conversor, onde nu´cleos magne´ticos comerciais
podem ser empregados.
Um proto´tipo trifa´sico de 7,5kW foi concebido, projetado e im-
plementado na forma de blocos de construc¸a˜o, com vistas a` aplicac¸o˜es
de baixo peso e elevado rendimento. O proto´tipo emprega quatro per-
nas de semicondutores por fase, onde a conexa˜o em “a´rvore” de MIPTs
foi utilizada. O bloco central do conversor (PEBB) possui um MIPT
planar de dois enrolamentos, conectados aos respectivos semicondutores
de poteˆncia, integrando ainda os respectivos circuitos de acionamento
e fontes isoladas, bem como os circuitos de qualificac¸a˜o dos sinais de
controle. Os PEBBs e demais blocos do conversor foram montados em
uma plataforma base, a qual integra as unidades de controle e modu-
lac¸a˜o, sendo concebida para garantir versatilidade na implementac¸a˜o
deste conversor bem como de outras topologias. O conversor cons-
tru´ıdo contemplou as especificac¸o˜es de projeto, sendo que sua operac¸a˜o
e principais formas de onda sera˜o apresentadas no Cap´ıtulo 6.
Um segundo proto´tipo monofa´sico de 2,5 kW foi constru´ıdo a
partir do conversor trifa´sico, o que permitiu testar antecipadamente os
PEBBs. O conversor foi testado em uma rede de 220 V /60 Hz e operou
adequadamente. A divisa˜o de corrente nos diversos enrolamentos dos
MIPTs foi avaliada, o que demonstrou um pequeno desbalanc¸o de cor-
rentes no PEBB, provavelmente causado pelas assimetrias de layout.
Ainda assim os resultados sa˜o satisfato´rios e validam a proposta de
implementac¸a˜o. As caracter´ısticas de baixo peso e volume dos retifi-
cadores MLMSR tornam tais conversores potenciais candidatos para
aplicac¸o˜es aeroespaciais. Neste sentido, o proto´tipo monofa´sico foi tes-
tado tambe´m em uma rede de alimentac¸a˜o de 115 V e 400 Hz, t´ıpica
de tal aplicac¸a˜o. A operac¸a˜o foi satisfato´ria, com baixa distorc¸a˜o e alto
fator de poteˆncia.
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6 RESULTADOS EXPERIMENTAIS DO
RETIFICADOR TRIFA´SICO MLMSR
6.1 INTRODUC¸A˜O
Os resultados experimentais do retificador trifa´sico multin´ıvel
com ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados sa˜o apresentados neste
cap´ıtulo. O proto´tipo trifa´sico de 7,5 kW foi testado em uma rede
de alimentac¸a˜o trifa´sica de 230/400 V - 60 Hz, atrave´s de um variac.
As seguintes formas de onda e ana´lise de resultados sa˜o apresentados
para as modulac¸o˜es SPWM, SV2L, DPWM e STHI, introduzidas no
Cap´ıtulo 4.
6.2 OPERAC¸A˜O EM REGIME PERMANENTE
A Figura 124 ilustra as correntes e tenso˜es na fonte de alimenta-
c¸a˜o, para cada uma das modulac¸o˜es analisadas. Ainda que as tenso˜es
da rede de alimentac¸a˜o na˜o sejam puramente senoidais, com aparente
desbalanc¸o entre as fases, o conversor opera adequadamente e com alto
fator de poteˆncia em todos os casos. Observa-se ainda que os resultados
sa˜o, em geral, semelhantes para todas as modulac¸o˜es.
As formas de onda das correntes drenadas da fonte de alimenta-
c¸a˜o, bem como das tenso˜es parciais e total de sa´ıda sa˜o apresentadas
respectivamente nas Figuras 125, 126, 127 e 128 para as modulac¸o˜es
SPWM, SV2L, DPWM e STHI. Em todos os casos as correntes dre-
nadas da fonte possuem baixo conteu´do harmoˆnico e a tensa˜o de sa´ıda
esta´ regulada. Observa-se que na modulac¸a˜o STHI a ondulac¸a˜o de
baixa frequeˆncia das tenso˜es parciais vop e von e´ mı´nima. Essa ondula-
c¸a˜o e´ percept´ıvel na modulac¸a˜o SV2L, um pouco maior na modulac¸a˜o
SPWM e significativamente maior na DPWM.
A modulac¸a˜o DPWM exibe correntes com menor distorc¸a˜o que
as demais estrate´gias, uma vez que ha´ grampeamento das tenso˜es de
fase geradas pelo conversor durante os instantes de passagem por zero
das correntes. Ressalta-se que, durante o grampeamento para o ponto
central do barramento, os problemas de descontinuidade nas correntes
nos enrolamentos dos transformadores do PEBB sa˜o minimizados, uma
vez que as correntes diferenciais dos enrolamentos sa˜o nulas. Ale´m
disso, como a tensa˜o gerada pelo conversor e´ nula, na˜o ha´ restric¸o˜es
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Figura 124 – Tenso˜es vk (100 V/div) e correntes (20 A/div) ik na fonte





Figura 125 – Formas de onda do conversor trifa´sico operando com
a modulac¸a˜o SPWM: correntes ik (k = a, b, c) drenadas da rede




Figura 126 – Formas de onda do conversor trifa´sico operando com a
modulac¸a˜o SV2L: correntes ik (k = a, b, c) drenadas da rede (20 A/div)




Figura 127 – Formas de onda do conversor trifa´sico operando com
a modulac¸a˜o DPWM: correntes ik (k = a, b, c) drenadas da rede




Figura 128 – Formas de onda do conversor trifa´sico operando com a
modulac¸a˜o STHI: correntes ik (k = a, b, c) drenadas da rede (20 A/div)





Figura 129 – Tenso˜es vk (100 V/div) e correntes (20 A/div) ik na fonte
de alimentac¸a˜o e tensa˜o va0 entre o terminal de conexa˜o da fase “a” e
o ponto me´dio do barramento de sa´ıda: Modulac¸a˜o SPWM.
De forma a analisar as diferenc¸as fundamentais entre as quatro
estrate´gias de modulac¸o˜es, apresenta-se nas Figuras 129, 130, 131 e 132
as formas de onda das tenso˜es va0, medidas no terminal de conexa˜o da
fase “a” com respeito ao ponto central do barramento de sa´ıda, para
as estrate´gias SPWM, SV2L, DPWM e STHI, respectivamente. Tais
medic¸o˜es referem-se a`s tenso˜es geradas pelo conversor, ja´ filtradas, e
que conte´m as respectivas componentes de sequeˆncia zero de cada es-
trate´gia. Em outras palavras, as tenso˜es vk0 com k = a, b, c sa˜o uma
imagem dos sinais modulantes de fase de cada uma das estrate´gias im-
plementadas, conforme introduzido no Cap´ıtulo 4.
Em todos os casos as tenso˜es va0 geradas pelo conversor sa˜o
apresentadas juntamente com a respectiva tensa˜o de fase da fonte de
alimentac¸a˜o (medida do terminal de conexa˜o para o neutro) e com a
corrente ia. Deve-se observar que mesmo que as tenso˜es vk0 na˜o se-
jam fundamentalmente senoidais (com excec¸a˜o da modulac¸a˜o SPWM),






Figura 130 – Tenso˜es vk (100 V/div) e correntes (20 A/div) ik na fonte
de alimentac¸a˜o e tensa˜o va0 entre o terminal de conexa˜o da fase “a” e




Figura 131 – Tenso˜es vk (100 V/div) e correntes (20 A/div) ik na fonte
de alimentac¸a˜o e tensa˜o va0 entre o terminal de conexa˜o da fase “a” e





Figura 132 – Tenso˜es vk (100 V/div) e correntes (20 A/div) ik na fonte
de alimentac¸a˜o e tensa˜o va0 entre o terminal de conexa˜o da fase “a” e
o ponto me´dio do barramento de sa´ıda: Modulac¸a˜o STHI.
Nas Figuras 133,134, 135 e 136 sa˜o apresentadas as tenso˜es de
fase (vin,a, vin,b, vin,c) e de linha (tensa˜o entre fases) geradas pelo
conversor. Igualmente apresenta-se a tensa˜o de modo comum vcm =
(vin,a + vin,b + vin,c) /3 e a corrente de modo comum icm = (ia + ib + ic).
Em todos casos o conversor exibe nove n´ıveis na tensa˜o de fase.
Observa-se que ha´ influeˆncia direta das componentes de sequeˆncia zero
na formac¸a˜o das tenso˜es geradas pelo conversor. E´ interessante no-
tar tambe´m que com a modulac¸a˜o DPWM as variac¸o˜es (degraus) na
tensa˜o de linha sa˜o em geral menores, contribuindo para a reduc¸a˜o da
ondulac¸a˜o de corrente nos indutores boost.
Observa-se tambe´m que a tensa˜o de modo comum gerada em
cada caso esta´ diretamente ligada a`s componentes de sequeˆncia zero
das respectivas modulac¸o˜es. Ressalta-se, entretanto, que para este pa-
raˆmetro a figura de me´rito e´ somente as componentes de alta frequeˆncia












Figura 133 – Formas de onda do conversor trifa´sico operando com a mo-
dulac¸a˜o SPWM: (a) tenso˜es de fase geradas pelo conversor vin,a, vin,b
e vin,c (400 V/div); (b) tenso˜es de linha geradas pelo conversor vin,ab,
vin,bc e vin,ca (400 V/div); (c) tensa˜o de modo comum vcm (200 V/div)












Figura 134 – Formas de onda do conversor trifa´sico operando com a
modulac¸a˜o SV2L: (a) tenso˜es de fase geradas pelo conversor vin,a, vin,b
e vin,c (400 V/div); (b) tenso˜es de linha geradas pelo conversor vin,ab,
vin,bc e vin,ca (400 V/div); (c) tensa˜o de modo comum vcm (200 V/div)












Figura 135 – Formas de onda do conversor trifa´sico operando com a mo-
dulac¸a˜o DPWM: (a) tenso˜es de fase geradas pelo conversor vin,a, vin,b
e vin,c (400 V/div); (b) tenso˜es de linha geradas pelo conversor vin,ab,
vin,bc e vin,ca (400 V/div); (c) tensa˜o de modo comum vcm (200 V/div)












Figura 136 – Formas de onda do conversor trifa´sico operando com a
modulac¸a˜o STHI: (a) tenso˜es de fase geradas pelo conversor vin,a, vin,b
e vin,c (400 V/div); (b) tenso˜es de linha geradas pelo conversor vin,ab,
vin,bc e vin,ca (400 V/div); (c) tensa˜o de modo comum vcm (200 V/div)
e; (d) corrente de modo comum (100 mA/div).
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As tenso˜es sobre os enrolamentos dos transformadores de multi-
interfase, tanto aquele presente no PEBB como o de interconexa˜o alo-
cado na placa base (PB), sa˜o mostradas nas Figuras 137, 138, 139 e 140
para as referidas modulac¸o˜es. Observa-se que ambos operam em alta
frequeˆncia, sendo que os enrolamentos do transformador da placa base
ficam sujeitos a` metade da tensa˜o daquela aplicada aos enrolamentos
do elemento magne´tico do PEBB. Ressalta-se tambe´m que a tensa˜o
sobre os magne´ticos e´ nula em todos os instantes de grampeamento na
estrate´gia DPWM.
Ainda nestas figuras pode-se analisar o comportamento da cor-
rente e tensa˜o sobre o indutor boost. Os reduzidos degraus de tensa˜o
gerados pelo conversor sa˜o vistos na medic¸a˜o da tensa˜o sobre o indutor.
Tal caracter´ıstica e´ pro´pria da natureza multin´ıvel destes retificadores,
e contribuem diretamente para a reduc¸a˜o da ondulac¸a˜o de alta frequeˆn-
cia nas correntes dos indutores. Assim, mesmo com o reduzido valor
de indutaˆncia (aproximadamente 40 µH), a ondulac¸a˜o de corrente e´





Figura 137 – Tenso˜es nos transformadores do PEBB vW1,PEBB
(200 V/div) e da placa base vW1,PB (100 V/div); tensa˜o vLb






Figura 138 – Tenso˜es nos transformadores do PEBB vW1,PEBB
(200 V/div) e da placa base vW1,PB (100 V/div); tensa˜o vLb





Figura 139 – Tenso˜es nos transformadores do PEBB vW1,PEBB
(200 V/div) e da placa base vW1,PB (100 V/div); tensa˜o vLb






Figura 140 – Tenso˜es nos transformadores do PEBB vW1,PEBB
(200 V/div) e da placa base vW1,PB (100 V/div); tensa˜o vLb
(200 V/div) e corrente iLb(10 A/div) no indutor boost : STHI.
6.3 OPERAC¸A˜O EM REGIME TRANSITO´RIO
6.3.1 Tensa˜o total de sa´ıda
O comportamento dinaˆmico do controle da tensa˜o de sa´ıda do
retificador trifa´sico MLMSR e´ introduzido nesta sec¸a˜o.
A Figura 141 apresenta as correntes drenadas da fonte e as ten-
so˜es de sa´ıda durante transito´rios de entrada e sa´ıda de carga. Um
degrau positivo de 40% para 80% de carga e´ demonstrado na Figura
141-a, onde percebe-se uma resposta amortecida do controle de tensa˜o.
A tensa˜o de sa´ıda decresce pouco mais de 5% de seu valor nominal e se
reestabelece totalmente em pouco mais de 100 ms.
O comportamento dinaˆmico do sistema durante um degrau de
80% para 40% de carga e´ ilustrado na A Figura 141-b. Novamente
tem-se um comportamento amortecido, com pouco mais de 5% de so-
bretensa˜o e reestabelecimento total em aproximadamente 100 ms. Em
ambos os casos na˜o sa˜o observados efeitos adversos nas correntes de
entrada durante o per´ıodo transito´rio.








Figura 141 – Tenso˜es parciais vop e von (50 V/div) e tensa˜o total de
sa´ıda vo (100 V/div), correntes ik (5 A/div) drenadas da fonte durante
transito´rios de carga: (a) degrau positivo ( 40% para 80%) e; (b) degrau





Figura 142 – Tenso˜es parciais vop e von (10 V/div) e tensa˜o total de
sa´ıda vo (20 V/div), correntes ik (5 A/div) drenadas da fonte durante
degrau positivo de carga ( 26% para 106%). Modulac¸a˜o STHI.
carga de 26% para 106% sa˜o ilustradas na Figura 142. A resposta da
malha de tensa˜o e´ bem comportada, amortecida, sendo que a tensa˜o
total sofre uma reduc¸a˜o menor do que 10% de seu valor nominal du-
rante o per´ıodo transito´rio. O sistema entra em regime pouco mais
de 120 ms apo´s o evento. Na˜o sa˜o observadas sobrecorrentes durante
o per´ıodo transito´rio, ainda que as formas de onda apresentem distor-
c¸o˜es no esta´gio inicial do evento, em func¸a˜o da velocidade da malha de
tensa˜o.
Nos dois cena´rios apresentados as respostas do sistema foram de
acordo com o projeto de controle. Observa-se que os mesmos testes
foram realizados com todas as modulac¸o˜es, sendo que devida a grande
semelhanc¸a dos resultados somente um caso para cada ensaio foi apre-
sentado.
6.3.2 Equil´ıbrio das tensa˜o parciais de sa´ıda
De forma a avaliar o controle de equil´ıbrio das tenso˜es parciais
de sa´ıda vop e von, apresenta-se agora a resposta do conversor durante
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a entrada e sa´ıda desta malha. Nos ensaios que seguem o conversor
alimenta uma carga resistiva de Ro ≈ 96 Ω entre os terminais p e n, bem
como cargas Rop ≈ 273 Ω e Ron ≈ 244 Ω conectadas respectivamente
aos barramentos positivo e negativo. O desequil´ıbrio esta´tico provocado
pelas cargas desbalanceadas e´ de aproximadamente 20 V em vop e von,
com respeito a` tensa˜o nominal (380 V) destes.
As Figuras 143, 144, 145 e 146 mostram as correntes drenadas
da rede e as tenso˜es de sa´ıda quando da sa´ıda da malha de equil´ıbrio
(caso “a”) e da entrada da referida malha de controle (caso “b”), para
as modulac¸o˜es SPWM, SV2L, DPWM e STHI, respectivamente. Os
eventos ocorrem em t=-80 ms (refereˆncia do oscilosco´pio).
Em todos os casos a malha de equil´ıbrio garantiu a equalizac¸a˜o
das tenso˜es parciais de sa´ıda, sendo que a tensa˜o total de sa´ıda vo
permaneceu constante durante o transito´rio. Os tempos de resposta
(pouco mais de 20 ms) sa˜o ligeiramente diferentes em cada estrate´gia,
pore´m adequados para a operac¸a˜o do conversor. As divergeˆncias nos
tempos de resposta e valores finais quando a malha de equil´ıbrio na˜o
esta´ presente esta˜o associados aos vetores efetivamente empregados em
cada modulac¸a˜o.
Com as modulac¸o˜es SPWM, SV2L e STHI as correntes drenadas
da rede na˜o exibiram maiores alterac¸o˜es durante os transito´rios. Por
outro lado, observa-se que a estrate´gia DPWM causou pequenas dis-
torc¸o˜es nas correntes, em func¸a˜o das ressonaˆncias ocorridas no filtro de
entrada. Observa-se que na modulac¸a˜o DPWM ha´ nota´vel alterac¸a˜o
do sinal modulante quando da operac¸a˜o com da malha de desequi-
l´ıbrio, uma vez que os grampeamentos na˜o sa˜o garantidos em todas
faixas apresentadas no Cap´ıtulo 4. Tal fato naturalmente influencia o
funcionamento de elementos do conversor, por exemplo a operac¸a˜o dos
transformadores de multi-interfase.
E´ importante observar, entretanto, que quando a malha de equi-
l´ıbrio na˜o esta´ operando e ha´ somente carga entre os terminais de sa´ıda
p e n, a diferenc¸a de tensa˜o entre os barramentos foi mı´nima (menor
que 1% do valor nominal), igualmente influenciada pelos erros de me-
dic¸a˜o e/ou calibrac¸a˜o do circuito de condicionamento. Neste sentido,
observa-se que o conversor por s´ı pro´prio na˜o apresentou desequil´ıbrios
relevantes, ainda exista um divisor resistivo em paralelo com a sa´ıda,













Figura 143 – Tenso˜es parciais vop e von (10 V/div) e tensa˜o total de
sa´ıda vo (20 V/div), correntes ik (10 A/div) drenadas da fonte durante:













Figura 144 – Tenso˜es parciais vop e von (10 V/div) e tensa˜o total de
sa´ıda vo (20 V/div), correntes ik (10 A/div) drenadas da fonte durante:













Figura 145 – Tenso˜es parciais vop e von (10 V/div) e tensa˜o total de
sa´ıda vo (20 V/div), correntes ik (10 A/div) drenadas da fonte durante:













Figura 146 – Tenso˜es parciais vop e von (10 V/div) e tensa˜o total de
sa´ıda vo (20 V/div), correntes ik (10 A/div) drenadas da fonte durante:
(a) sa´ıda do controle de equil´ıbrio; (b) entrada do controle de equil´ıbrio.
Modulac¸a˜o STHI.
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6.4 ANA´LISE DOS RESULTADOS
O retificador trifa´sico foi testado em ampla faixa de carga, de
5% a` 105% da poteˆncia nominal. Os gra´ficos de rendimento e distorc¸a˜o
harmoˆnica das correntes de entrada sa˜o mostrados nas Figuras 147 e
148, respectivamente. As medic¸o˜es de rendimento contemplam todo
o esta´gio de poteˆncia, transformadores e filtros. Na˜o foram conside-
radas as perdas nos circuitos de controle, de acionamento (drivers) e
ventiladores.
O conversor opera com alto rendimento em ampla faixa de carga,
sendo que para as treˆs estrate´gias, o ı´ndice foi maior que 97% a partir
de apenas 16% da poteˆncia nominal de sa´ıda. O rendimento com as
estrate´gias SPWM e SV2L foi semelhante em quase toda a extensa˜o
dos testes, pore´m sempre abaixo da estrate´gia DPWM. A reduc¸a˜o das
comutac¸o˜es e consequentes efeitos sobre o conversor possibilitaram a`
estrate´gia descont´ınua uma superioridade me´dia de 0,21% sobre SPWM

























Potência de saída [kW]
Figura 147 – Rendimento medido em func¸a˜o da poteˆncia de sa´ıda para
as modulac¸o˜es SPWM, SV2L e DPWM.
Com respeito a`s correntes de entrada, observa-se que a distor-
c¸a˜o harmoˆnica total foi menor que 10% a partir de 25% da poteˆncia
nominal. Acima de 30% de carga, a tendeˆncia da THD das correntes
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foi semelhante em todas as estrate´gias, com ligeira superioridade da
estrate´gia DPWM. Como ja´ comentado, o grampeamento da tensa˜o no
ponto central na modulac¸a˜o DPWM tem ac¸a˜o bene´fica na qualidade
das correntes de entrada.
Observa-se que operac¸a˜o descont´ınua das correntes do transfor-
mador do PEBB afeta significativamente a THD das correntes quando
o conversor opera com baixa carga (menor que 10%). Em aplicac¸o˜es
onde esta questa˜o seja cr´ıtica, diferentes condutas podem ser adotadas
para minimizar o problema, como elevac¸a˜o da frequeˆncia de comuta-
c¸a˜o (e consequente reduc¸a˜o do rendimento) ou ainda o desligamento
de um dos PEBBs de cada fase, o que elevaria a componente de modo
comum das correntes dos enrolamentos do transformador do PEBB,






















Figura 148 – Distorc¸a˜o harmoˆnica total da corrente drenada da rede
(fase “a”) em func¸a˜o da poteˆncia de sa´ıda para as modulac¸o˜es SPWM,
SV2L e DPWM.
A Figura 149 apresenta o espectro harmoˆnico da corrente de
entrada com respeito aos limites impostos pela norma IEC 61000-3-2
classe A (IEC, 1995). Todas as medic¸o˜es foram realizadas com o conver-
sor operando em plena carga. Ainda que a distorc¸a˜o harmoˆnica total
seja menor que 2% em todos os casos, somente a modulac¸a˜o DPWM
passou efetivamente no teste. Ambas as estrate´gias SPWM e SV2L fa-
lharam nos harmoˆnicos de ordem 31 e 37. A modulac¸a˜o STHI apresen-
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tou resultados semelhantes a da SV2L, falhando apenas no harmoˆnico
de ordem 31. Entretanto, deve-se observar que as condic¸o˜es de teste
esta˜o muito aque´m das ideais, onde, por exemplo, a tensa˜o da rede ele´-
trica apresentava distorc¸a˜o harmoˆnica total acima de 2%. Neste sen-
tido, considera-se que a operac¸a˜o do conversor e´ plenamente adequada
e dentro das espectativas de projeto.
Na Figura 150 sa˜o apresentados os resultados da comparac¸a˜o
das estrate´gias implementadas. Os to´picos medidos e avaliados foram
a corrente rms de alta frequeˆncia no indutor boost ∆ihfLb,rms, a corrente
rms de modo diferencial no transformador de multi-interfase do PEBB
ihfWa1,dm,rms, valor rms da componente de alta frequeˆncia da tensa˜o de
modo comum vhfcm,rms, valor rms da componente alternada da tensa˜o do
barramento positivo vacop,rms e valor rms de componente de alta frequeˆn-
cia da tensa˜o de linha gerada pelo conversor vhfin,ll,rms.
O gra´fico de barras da Figura 150-a foi normalizado com respeito
a` corrente de pico para as avaliac¸o˜es de corrente, e a` tensa˜o de sa´ıda
para o caso das tenso˜es. Por outro lado, o gra´fico aranha dada Figura
150-b foi normalizado sempre com respeito ao item de pior resultado,
da mesma forma que comparac¸a˜o realizada no Cap´ıtulo 5.
De forma geral, a modulac¸a˜o DPWM apresenta o comporta-
mento mais equilibrado para os aspectos avaliados, sendo que a SPWM
se mostra mais favora´vel na ondulac¸a˜o da corrente do indutor boost.
Em outra ma˜o, a estrate´gia SV2L exibe o menor conteu´do harmoˆnico
de alta frequeˆncia na tensa˜o de modo comum. A estrate´gia STHI apre-



























































































Figura 149 – Espectro harmoˆnico da corrente drenada da rede (fase
“a”), comparado aos limites impostos pela norma IEC 61000-3-2 classe
A para as modulac¸o˜es: (a) SPWM; (b) SV2L e (c) DPWM). Em todos














































































































































Figura 150 – Comparac¸a˜o das estrate´gias SPWM, SV2L e DPWM: (a)
gra´fico de barras mostrando os valores normalizados em cada quesito;
(b) gra´fico aranha, com resultados normalizados ao item de pior de-
sempenho em cada quesito. Em todos os casos a poteˆncia de sa´ıda e´
Po ≈ 7500 W.
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6.5 CONCLUSO˜ES
Este cap´ıtulo apresentou os resultados experimentais obtidos com
o retificador trifa´sico multin´ıvel com ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos
estados. O proto´tipo implementado foi testado com quatro diferentes
estrate´gias de modulac¸a˜o, com funcionamento distinto e adequado em
todas elas.
As correntes drenadas da rede apresentam distorc¸a˜o harmoˆnica
menor que 10% para cargas superiores a` 30% do valor nominal. Por
outro lado, a operac¸a˜o descont´ınua das correntes do transformador de
multi-interfase implica em elevada distorc¸a˜o para operac¸a˜o com baixa
carga. Observa-se que o baixo valor de indutaˆncia de modo diferencial
do transformador tem efeito preponderante sobre esta questa˜o.
O conversor apresentou elevado rendimento em ampla faixa de
operac¸a˜o, com nota´vel superioridade da estrate´gia DPWM. I´ndices su-
periores a` 98% foram obtidos nesta estrate´gia para cargas de menos
de 2 kW (26% da nominal). Todas as outras estrate´gias igualmente
apresentaram bons resultados, pore´m ligeiramente inferiores a` DPWM.
Pode-se dizer que a estrate´gia DPWM apresentou o melhor de-
sempenho global nos paraˆmetros considerados, na qualidade das cor-
rentes drenadas da rede, bem como na superioridade das medic¸o˜es de
rendimento. Sabe-se que, exceto pela modulac¸a˜o STHI, nenhuma das
estrate´gias e´ o´tima para qualquer um dos crite´rios avaliados. Ainda
assim, os resultados obtidos aliados a` facilidade de implementac¸a˜o das
estrate´gias confirmam a viabilidade destas na presente aplicac¸a˜o. Por
fim, observa-se que a escolha da estrate´gia depende basicamente da apli-





Este trabalho apresentou o estudo generalizado de retificadores
PFC unidirecionais, monofa´sicos e trifa´sicos, multin´ıveis com ce´lula de
comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados. Os retificadores teˆm nota´vel impor-
taˆncia e influeˆncia no sistema ele´trico em que esta˜o inseridos, uma vez
que esta˜o presentes no esta´gio de entrada de diversos equipamentos.
Particularmente, as topologias de retificadores que realizam correc¸a˜o
do fator de poteˆncia teˆm se consolidado por reduzir o impacto da ope-
rac¸a˜o do equipamento na rede ele´trica. A revisa˜o bibliogra´fica revelou
a presenc¸a de lacunas e consequente possibilidade de contribuic¸a˜o no
estudo de retificadores PFC monofa´sicos e trifa´sicos para aplicac¸o˜es
espec´ıficas. Na a´rea de aviac¸a˜o, verificou-se a necessidade de retifica-
dores especiais que sigam as novas tendeˆncias de projetos de aeronaves,
onde elevada densidade de poteˆncia e alto rendimento sa˜o importantes
quesitos. A a´rea de telecomunicac¸o˜es e´ outro nicho de mercado onde
retificadores de alto rendimento sa˜o desejados, fato o qual e´ compro-
vado pelas tendeˆncias atuais dos fabricantes de retificadores para tal
aplicac¸a˜o. De forma geral, conclui-se que na˜o apenas o custo opera-
cional e´ diretamente beneficiado com a utilizac¸a˜o de retificadores com
as caracter´ısticas mencionadas, mas tambe´m o impacto ambiental e´ re-
duzido, pela melhor utilizac¸a˜o da energia ele´trica. Em outra ma˜o, a
necessidade de processar volumes de energia cada vez maiores pede so-
luc¸o˜es para as limitac¸o˜es tecnolo´gicas dos semicondutores. Na revisa˜o
bibliogra´fica foram analisados os retificadores unidirecionais hoje con-
siderados como sendo o “estado da arte”. Dentre estes, as estruturas
de treˆs n´ıveis e os conversores que empregam ce´lulas de comutac¸a˜o de
mu´ltiplos estados mostraram-se adequados para mitigar algumas das
referidas necessidades de alta poteˆncia, elevado rendimento e alta den-
sidade de poteˆncia. Assim, retificadores PFC monofa´sicos e trifa´sicos
que aliam as caracter´ısticas dos conversores de treˆs n´ıveis com as da-
queles que empregam ce´lula de comutac¸a˜o de mu´ltiplos estados foram
apresentados como alternativa via´vel para as aplicac¸o˜es e necessidades
em questa˜o.
O segundo cap´ıtulo deste trabalho apresentou o estudo do retifi-
cador PFC monofa´sico multin´ıvel empregando ce´lula de comutac¸a˜o de
mu´ltiplos estados. A operac¸a˜o ba´sica e o esquema de modulac¸a˜o foram
introduzidos generalizadamente, e assim foi poss´ıvel analisar qualitativa
e quantitativamente a influeˆncia do nu´mero de pernas de semiconduto-
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res quanto a` tensa˜o gerada pelo conversor (nu´mero efetivo de n´ıveis),
corrente de sa´ıda e ondulac¸a˜o da corrente de entrada. O transformador
de multi-interfase foi analisado e um modelo que descreve sua operac¸a˜o
em termos de componentes de modo comum e diferencial foi introdu-
zido, garantindo melhor compreensa˜o e argumentos para o projeto do
elemento magne´tico. A tensa˜o multin´ıvel gerada pelo conversor foi es-
tudada em termos de suas componentes harmoˆnicas, onde resultados
obtidos podem ser utilizados diretamente no projeto dos filtros de en-
trada. Um modelo de pequenos sinais e uma estrate´gia de controle
para o retificador PFC foram igualmente apresentados. Verificou-se
que, de forma geral, o aumento do nu´mero de pernas N e´ bene´fico para
o funcionamento do conversor, tendo influeˆncia direta sobre o nu´mero
de n´ıveis da tensa˜o de entrada e reduc¸a˜o das ondulac¸o˜es das correntes
de entrada e sa´ıda. Em termos pra´ticos, a reduc¸a˜o da ondulac¸a˜o da
corrente de entrada possibilita, dentro de certos limites, a reduc¸a˜o do
tamanho do indutor boost, contribuindo para a elevac¸a˜o da densidade
de poteˆncia do conversor. A reduc¸a˜o das componentes de alta frequeˆn-
cia da corrente de sa´ıda traduz-se pela diminuic¸a˜o da corrente eficaz
atrave´s dos capacitores de sa´ıda, o que pode igualmente impactar po-
sitivamente sobre a densidade de poteˆncia do conversor, bem como na
vida u´til destes componentes. Em contrapartida, foi constatado que o
incremento de N na˜o implica em ta˜o expressiva reduc¸a˜o da ondulac¸a˜o
de corrente, especialmente para N > 4. Os estudos realizados foram
validados atrave´s de simulac¸o˜es nume´ricas, realizadas para diferentes
condic¸o˜es de operac¸a˜o.
No terceiro cap´ıtulo foram abordados aspectos relacionados a`
implementac¸a˜o da estrutura monofa´sica. Treˆs diferentes realizac¸o˜es de
semicondutores foram apresentadas como alternativas para a imple-
mentac¸a˜o real do interruptor SPTT gene´rico considerado no cap´ıtulo
2. Para todas as realizac¸o˜es foram analisados os esforc¸os ele´tricos sobre
os semicondutores, onde o interruptor do tipo III foi desconsiderado por
apresentar elevadas perdas em conduc¸a˜o, ainda que seja uma alterna-
tiva de reduzido custo por empregar apenas um dispositivo controlado.
Uma metodologia de ana´lise de perdas foi apresentada, e assim o ren-
dimento do conversor poˆde ser verificado com base em dados reais de
perdas nos semicondutores. Tal me´todo possibilitou ainda avaliar o
rendimento do conversor sob a variac¸a˜o de paraˆmetros como nu´mero
de pernas, poteˆncia de sa´ıda e ı´ndice de modulac¸a˜o. Um proto´tipo de
1,5 kW com duas pernas de semicondutores foi constru´ıdo em labora-
to´rio para a validac¸a˜o pra´tica dos estudos realizados. Os interrupto-
res SPTT foram implementados de forma gene´rica, atrave´s de quatro
271
MOSFETs com comandos independentes, o que possibilitou avaliar di-
ferentes configurac¸o˜es de interruptores e te´cnicas de modulac¸a˜o. Os
esquemas SGrid e SCap apresentaram resultados semelhantes quanto
ao rendimento e simplicidade de operac¸a˜o, ao passo que as estrate´gias
Spar e SSync garantiram resultados ligeiramente melhores em func¸a˜o
da reduc¸a˜o das perdas em conduc¸a˜o. Em todos os casos, o conversor
apresentou elevado rendimento para ampla faixa de operac¸a˜o, com va-
lores ma´ximos acima de 98% e superiores a 96% para cargas de apenas
30% da nominal, ainda que o proto´tipo na˜o tenha sido constru´ıdo com
os dispositivos mais adequados para as especificac¸o˜es propostas. Adici-
onalmente, o conversor apresentou excelente divisa˜o de corrente entre
os enrolamentos do transformador de multi-interfase, o que reforc¸a a
sua aplicabilidade a` sistemas de maiores n´ıveis de poteˆncia. Bons resul-
tados tambe´m foram obtidos em termos de distorc¸a˜o hamoˆnica total da
corrente drenada da fonte e fator de poteˆncia, igualmente para ampla
faixa de operac¸a˜o. Observa-se, entretanto, que a necessidade de operar
com elevado valor da tensa˜o de sa´ıda, salvo os casos onde tal caracte-
r´ıstica e´ desejada, consitui uma desvantagem do retificador monofa´sico
proposto quando comparado a`s topologias monofa´sicas tradicionais de
dois n´ıveis.
O quarto cap´ıtulo deste trabalho apresentou o estudo e opera-
c¸a˜o do retificador PFC trifa´sico multin´ıvel com ce´lula de comutac¸a˜o
de mu´ltiplos estados. A ana´lise vetorial, modelos de pequenos sinais e
estrate´gia de controle para as correntes de entrada e tenso˜es de sa´ıda
foram introduzidos. Ainda que o conversor proposto permita a gerac¸a˜o
de diversos n´ıveis na tensa˜o de entrada, observa-se que, idealmente, a
operac¸a˜o dos transformadores de multi-interfase e´ transparente para o
controle das correntes de entrada e tenso˜es parciais e total de sa´ıda,
o que faz com que os modelos matema´ticos e estrate´gias de controle
empregados em retificadores unidirecionais de treˆs n´ıveis sejam, em
geral, compat´ıveis. Por outro lado, a modulac¸a˜o dos retificadores tri-
fa´sicos MLMSR deve garantir operac¸a˜o adequada nos transformadores
de multi-interfase. Se a modulac¸a˜o e´ realizada atrave´s da escolha de
vetores e tempos de aplicac¸a˜o destes (modulac¸a˜o space vector), ale´m
dos objetivos convencionais (ondulac¸a˜o de corrente, tensa˜o de modo
comum, nu´mero de comutac¸o˜es, entre outros) e´ necessa´rio garantir que
as correntes de modo diferencial dos enrolamentos do transformador de
multi-interfase sejam nulas dentro de um per´ıodo de comutac¸a˜o. Isso
aumenta consideravelmente a complexidade da estrate´gia de modula-
c¸a˜o, principalmente quando N aumenta. Neste sentido, optou-se neste
trabalho por realizar a modulac¸a˜o atrave´s de um sistema baseado em
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portadoras, onde um esquema ba´sico com portadoras deslocadas em
fase garante a restric¸a˜o supracitada das correntes diferenciais, e a inje-
c¸a˜o de diferentes componentes de eixo zero permite liberdade de ope-
rac¸a˜o. Quatro diferentes estrate´gias de modulac¸a˜o foram apresentadas
e comparadas atrave´s de simulac¸o˜es nume´ricas, onde todas exibiram
bons resultados.
O Cap´ıtulo 5 introduziu aspectos de concepc¸a˜o e implementa-
c¸a˜o de retificadores MLMSR. Os diversos benef´ıcios do aumento de N
na topologia MLMSR teˆm como maior desvantagem a complexidade de
implementac¸a˜o, principalmente da construc¸a˜o adequada do transforma-
dor de multi-interfase. Para contornar este problema, uma realizac¸a˜o
alternativa para o transformador de multi-interfase (MIPT) foi utili-
zada, onde o transformador global e´ constru´ıdo a partir da interconexa˜o
de diversos MIPTs de dois ou treˆs enrolamentos, os quais apresentam
maior facilidade de projeto e implementac¸a˜o. Esta forma construtiva
permitiu ainda que o conversor fosse concebido de forma modular, se-
guindo o conceito de blocos de construc¸a˜o de eletroˆnica de poteˆncia
(PEBB). Dois novos proto´tipos, um trifa´sico de 7,5 kW e outro mono-
fa´sico de 2,5kW, ambos com N = 4, foram constru´ıdos a partir deste
conceito, com foco em aplicac¸o˜es de alto rendimento e baixo peso. O
PEBB desenvolvido integra duas pernas de semicondutores, um trans-
formador planar de multi-interfase de dois enrolamentos, circuitos de
acionamento, fontes isoladas e circuitos de interface para os sinais de
controle, todos montados sobre uma placa de circuito impresso. A
concepc¸a˜o modular proposta tem por desvantagem o aumento das per-
das nos enrolamentos do transformador planar, bem como o custo das
placas multi-camadas. Por outro lado, a padronizac¸a˜o do projeto e
dos componentes, reduc¸a˜o do custo de confecc¸a˜o do MIPT, reduc¸a˜o de
peso e dos ru´ıdos conduzidos (dada auseˆncia dos dissipadores meta´licos)
contam a favor da abordagem adotada. Os proto´tipos implementados
apresentaram bom desempenho, operac¸a˜o com alto fator de poteˆncia,
reduzida THD nas correntes de entrada e controle das tenso˜es de sa´ıda.
A construc¸a˜o modular garantiu boa densidade de poteˆncia, ≈2 kW/l
no monofa´sico e pouco menos de 3 kW/l no trifa´sico, sendo que em
ambos os casos os conversores operaram com elevado rendimento.
No cap´ıtulo 6 foram mostrados os resultados experimentais ob-
tidos com o conversor trifa´sico operando com as quatro estrate´gias de
modulac¸a˜o introduzidas no cap´ıtulo 4. Todas garantiram bons resulta-
dos, ainda que nenhuma, com excec¸a˜o da estrate´gia STHI, seja o´tima
para os paraˆmetros operacionais analisados. De forma geral, a modu-
lac¸a˜o DPWM apresentou os melhores resultados, principalmente com
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respeito ao rendimento e qualidade das correntes de entrada. Em apli-
cac¸o˜es de baixo peso, alta densidade de poteˆncia e que na˜o seja necessa´-
rio garantir um elevado hold-up time, a estrate´gia DPWM e´ desfavora´-
vel por implicar em elevadas correntes nos capacitores do barramento,
sendo que nestes casos a modulac¸a˜o STHI e´ particularmente indicada.
Por fim ressalta-se que, do ponto de vista de implementac¸a˜o, a
construc¸a˜o em “a´rvore” do transformador de multi-interfase minimiza a
complexidade de projeto quando N aumenta. Ainda assim, estabelecer
um valor o´timo para N e´ uma questa˜o relativa, que depende substanci-
almente da aplicac¸a˜o em questa˜o, do custo e dos recursos tecnolo´gicos
dispon´ıveis. De qualquer forma, os resultados teo´ricos e pra´ticos ob-
tidos neste trabalho sustentam as pretenso˜es iniciais, confirmando a
viabilidade da topologia proposta para aplicac¸o˜es de alta poteˆncia, alto
rendimento e elevada densidade de poteˆncia.
Como sugesta˜o para trabalhos futuros considera-se:
• Estudo detalhado das capacitaˆncias do MIPT planar;
• Proposic¸a˜o de estrate´gias de modulac¸a˜o o´timas para operac¸a˜o
com alta poteˆncia e baixa frequeˆncia de comutac¸a˜o;
• Elaborac¸a˜o de algoritmos de otimizac¸a˜o de projeto a partir dos
modelos introduzidos neste trabalho;
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Orientador: Samir Ahmad Mussa, Dr.
Co-orientador: Marcelo Lobo Heldwein, Dr. sc. 
                             ETH Zurich
Florianópolis, 2012
Tese apresentada ao Programa de Pós-
Graduação em Engenharia Elétrica da 
Universidade Federal de Santa 
Catarina, como requisito para obtenção de
Grau de Doutor em Engenharia Elétrica.
